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1.1. MARCO DEL PROYECTO 
Hoy en día, la demanda de circuitos electrónicos de bajo consumo y alta densidad de 
integración, es cada vez mayor. Tal demanda responde a la necesidad de satisfacer los 
crecientes requerimientos de sistemas de comunicación inalámbricos y portátiles 
alimentados mediante baterias. Se pretende conseguir que estos sistemas sean 
compactos y ligeros, así como que el tiempo de vida de sus baterias sea el mayor 
posible. Esto provoca que la reducción al máximo del consumo de portencia de estos 
circuitos se convierta en una prioridad. 
Actualmente existe una tendencia clara en el diseño microelectrónico orientada al 
empleo de tensiones de alimentación cada vez menores, siendo ya algo común el uso de 1.5 de alimentación. Pese a que esta reducción plantea ciertas dificultades en el diseño 
de circuitos digitales, es realmente en el diseño analógico donde sus efectos son más 
destructivos.  
Actualmente es innegable la supremacía de la tecnología digital en todos los sistemas de 
tratamiento de información. No obstante, no hay que olvidar que hay aplicaciones donde 
el procesado analógico es inevitable, tales como los interfaces con el mundo exterior, 
como por ejemplo: convertidores A/D y D/A, filtros antialiasing, etc.  
Debido a todo esto, el diseño de la parte analógica de un circuito integrado actual se ha 
convertido en un verdadero desafío. Por un lado, se debe adaptar a la tecnología CMOS 
la cual, gracias al modo en que se procesan las señales digitales, está optimizada para 
circuitos digitales, con los que debe coexistir sobre un mismo sustrato (lo que supone un 
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ambiente muy hostil en términos de ruido e interferencias). Y por otro lado, debe 
soportar unas tensiones de alimentación cada vez menores. Este hecho, junto a la 
dificultad para automatizar su diseño,  ha dado lugar a que la modesta contribución de la 
parte analógica de un circuito integrado exija el mayor tiempo y esfuerzo de diseño, y 
amenace con ralentizar el crecimiento tecnológico de la industria microelectrónica a 
medio plazo.  
En un intento de afrontar este escenario, se han desarrollado tecnologías CMOS 
avanzadas que permiten fabricar óxidos de puerta de transistores MOS de distintos 
espesores, pudiendo así emplear los óxidos más finos en la circuitería digital y 
reservando los más gruesos para los circuitos analógicos y los pads de entrada/salida 
alimentados a mayor tensión.  
En un primer momento se puede pensar que ahí está la solución, pero se tiene que tener 
en cuenta, por lo menos, dos conceptos más. No se puede olvidar la necesidad de 
compatibilidad entre los bloques digitales y analógicos, ni tampoco la complejidad que 
representa el hecho de generar y distribuir diferentes tensiones de alimentación.  Estos 
hechos fuerzan a afrontar el diseño de circuitos analógicos con la misma tensión de 
alimentación que los circuitos digitales.  
En este proyecto fin de carrera se pretenden diseñar circuitos analógicos adaptados a 
tales tensiones de alimentación, de bajo consumo y en tecnología CMOS. Se presta 
especial atención al diseño de seguidores de tensión como bloque elemental, a partir del 
cual se diseñan circuitos más complejos. Se pretende para ello explotar como 
dispositivos básicos los transistores MOS de puerta flotante (FGMOS) y cuasi-flotante 
(QFGMOS) y cubrir un amplio abanico de circuitos. 
En el proyecto se afronta el diseño de bloques fundamentales en cualquier tipo de 
procesado de señal analógico, que operan en muy baja tensión y están realizados en 
tecnología CMOS. Se aplican técnicas específicas para la operación de circuitos 
analógicos en muy baja tensión a un amplio espectro de topologías, desde las más 
sencillas a otras más complejas que usan a las anteriores como bloques constitutivos. Se 
pretende así elaborar y verificar una completa librería de celdas analógicas reutilizables 
que permitan elaborar circuitos integrados que operen a muy baja tensión de 
alimentación, con unas condiciones de distorsión y ruido aceptables. 
Inicialmente se tratan en detalle distintas técnicas que permiten la reducción de las 
tensiones de alimentación de un circuito, evaluando las alternativas ya existentes en la 
literatura técnica. En este contexto se evalúan las técnicas de diseño basadas en 
transistores FGMOS y QFGMOS. 
Seguidamente, se aplican las técnicas antes citadas en el diseño de circuitos analógicos, 
partiendo de los bloques más sencillos (seguidores de tensión) y llegando a estructuras 
más complejas que utilizan los anteriores como bloques básicos, como el 
transconductor.  
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Tales circuitos y técnicas son imprescindibles actualmente, dada la continua 
disminución de las dimensiones de los componentes electrónicos en las tecnologías de 
integración actuales y el auge de terminales de comunicaciones portátiles. Para ello se 
evaluará en este trabajo, como ya se ha mencionado el uso de transistores MOS de 
puerta flotante y cuasi-flotante, propuestos recientemente y que constituyen soluciones 
muy prometedoras. Se pretende llegar a la propuesta de nuevas topologías, su 
verificación en simulación así como su diseño a nivel físico (layout).  
1.2. OBJETIVOS 
Los objetivos que se pretenden alcanzar con la realización de este proyecto son los 
siguientes: 
 
 Revisión de los conceptos básicos en microelectrónica analógica: operación del 
transistor CMOS, etapas básicas (par diferencial, espejo de corriente, etc.), 
amplificadores operacionales, etc. 
 
 Familiarizarse con el software utilizado para el diseño de circuitos analógicos 
integrados, que recibe el nombre de Cadence, así como conocer las distintas 
posibilidades que éste ofrece. 
  
 Revisión bibliográfica de las técnicas existentes de diseño en baja tensión y bajo 
consumo, poniendo énfasis en técnicas de puerta flotante (FG)  y cuasi-flotante (QFG). 
 
 Diseño e implementación de realizaciones novedosas en tecnología CMOS de circuitos 
seguidores de tensión que funcionen con baja tensión de alimentación y con bajo 
consumo de potencia estática.  
 
 Evolución en el diseño y análisis de circuitos analógicos tomando como referencia 
bloques más básicos llegando a elaborar y verificar una completa librería de celdas 
analógicas reutilizables que permitan elaborar circuitos integrados que operen a muy 
baja tensión de alimentación, con unas condiciones de distorsión y ruido aceptables. 
 
 Diseño y simulación de los distintos bloques (seguidores y circuitos más complejos que 
los empleen), esquemáticos y layouts procurando siempre ocupar la mínima área de 
silicio posible. 
 
 Llevar a cabo simulaciones post-layout de los circuitos y envío a fabricación para 
posterior medición y comprobación con los resultados de simulación. 
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En el diseño microelectrónico actual, realizado con tecnologías CMOS, se ha forzado, 
por temas de fiabilidad y consumo de potencia, a la disminución de las tensiones de 
alimentación utilizadas aproximándolas a las tensiones umbrales de los transistores 
MOS, así como a la disminución del consumo de potencia por parte de los equipos. La 
reducción del grosor del óxido de puerta, el aumento en la densidad de integración o el 
aumento de la demanda de equipos portátiles que funcionen con pilas son claros 
ejemplos de esta situación   
En el diseño de circuitos CMOS analógicos, que emplean técnicas de diseño 
convencionales, esta bajada tan brusca de las tensiones de alimentación supone una 
degradación del rango dinámico y de la relación señal a ruido. Es necesario emplear una 
serie de técnicas alternativas destinadas específicamente a trabajar con tensiones de 
alimentación menores para evitar en cierta medida estos problemas. 
Una de las técnicas empleadas en este proyecto es el uso de transistores de puerta 
flotante, o cuasi-flotante. En los siguientes apartados se muestra en qué consisten estos 
transistores, así como su modo de funcionamiento. 
2.1. TRANSISTORES MOS DE PUERTA 
FLOTANTE 
El transistor MOS de puerta flotante (o FGT: Floating Gate Transistor) de n entradas, se 
caracteriza por el hecho de que el electrodo de puerta que se extiende sobre el canal, 
queda flotando en DC, de modo que su tensión viene determinada por una serie de n 
electrodos de control que se sitúan sobre ese electrodo utilizando una segunda capa de 
silicio, formando n condensadores sobre los cuales se aplicarán las distintas tensiones de 
entrada. 
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La siguiente figura, Figura 2.1, muestra el layout simplificado de un transistor nMOS de 
puerta flotante de dos entradas, así como el símbolo que lo representa y su circuito 
equivalente.  
 
Figura 2.1: Transistor FGMOS 
Generalizando, a continuación se muestra el circuito equivalente de un transistor de 
puerta flotante de n entradas (Figura 2.2) En este circuito se distinguen claramente los 
acoplos capacitivos entre las puertas de entrada y la puerta flotante, y las capacidades 
parásitas del transistor. 
 
Figura 2.2: Circuito equivalente FGMOS n entradas 
Teóricamente, la puerta flotante no es capaz ni de cargarse ni de descargarse, lo que 
hace que la carga inicial que se almacena en ella se conserve. Para poder eliminarla, es 
necesario utilizar procesos de fabricación concretos, como emplear técnicas de layout 
adecuadas, o incluso mediante radiación ultravioleta una vez fabricado el circuito. En 
este capítulo se supone que esta carga es inicialmente nula con el fin de simplificar un 
poco el análisis. Dicho esto, la siguiente expresión corresponde con la tensión de la 
puerta flotante del transistor para el caso concreto de dos entradass:  
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       (2. 1) 
Se considera que las capacidades de entrada se eligen de tal forma que la suma de todas 
ellas sea mucho mayor que la suma de las capacidades parásitas, obteniendo una 
capacidad total aproximada cuya expresión es la que sigue: 

  
  
  
  
  
  
  
    (2. 2) 
Observando ambas expresiones, se deduce que la tensión de la puerta flotante VFG, 
generalizando para el caso de n entradas, es una suma ponderada de las n tensiones de 
entrada, donde los coeficientes de ponderación (ak) que multiplican a las distintas 
tensiones de entrada () obtienen un valor igual al cociente entre la capacidad asociada 
a dicha entrada (k) y la capacidad total vista desde la puerta flotante, más algunos 
términos adicionales originados por la contribución de capacidades parásitas. 
(2. 3) 
        (2. 4) 
Observando estas ecuaciones se puede afirmar que las tensiones de entrada sufren una 
atenuación originada por los divisores de tensión capacitivos, pudiendo ser 
dimensionados de tal forma que sea posible el uso de señales de entrada rail-to-rail, 
hecho importante en aplicaciones de muy baja tensión de alimentación. 
Tras lo explicado anteriormente, no cabe duda de que los transistores de puerta flotante 
ofrecen una gran cantidad de ventajas, pero también introducen alguna que otra 
desventaja, como por ejemplo en las simulaciones de los mismos. Al hacer el análisis en 
DC, la mayoría de los simuladores sustituyen los condensadores por circuitos abiertos 
ocasionando problemas de convergencia en los nodos de las puertas flotantes. A 
continuación se exponen distintas propuestas para solucionar estos problemas.   
En un primer momento se puede pensar en conectar en serie n fuentes de tensión 
controladas por tensión (VCVS) a la puerta flotante del transistor en cuestión, 
intentando que las tensiones de control de las fuentes sean las distintas tensiones de 
entrada (), y que la ganancia asociada a cada una de las fuentes sea su coeficiente de 
ponderación correspondiente (). El objetivo de estas fuentes de tensión controladas 
por tensión es dominar única y exclusivamente en DC. Para ello, se conectan a la puerta 
flotante del transistor a través de una resistencia de valor elevado (del orden de GΩ), de 
tal forma que la corriente que circula por ella sea prácticamente nula. El esquema es el 
siguiente: 
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Figura 2.3: Conexión en serie de n VCVS a la FG 
Una segunda forma de simular el circuito tratado, es la que se muestra en la figura 
siguiente: 
 
Figura 2.4: Resistencias y condensadores en paralelo 
En esta configuración se colocan varias resistencias de valor muy alto en paralelo con 
cada uno de los condensadores de entrada. La situación en este caso es idéntica a la 
explicada anteriormente, ya que en AC la impedancia de estas resistencias es mucho 
menor que la impedancia del condensador que tiene en paralelo. No obstante, es 
necesario ajustar el valor de las resistencias de forma tal que la entrada tenga el mismo 
peso que el modelo de simulación anterior, para que en DC la situación también se 
mantenga igual que en el caso anterior. En la expresión siguiente se aprecia la relación 
existente entre el valor de las resistencias y los coeficientes de ponderación de la 
Figura 2.3, obtenidos mediante la expresión 2.4. 
  11  | | … ||"
  11  | | … ||"
  #  11  "|| … ||"
  
  
 
   " 
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Para concluir, la aplicación más inmediata de los transistores de puerta flotante es la 
generación de combinaciones lineales de tensiones de una forma sencilla. Para realizar 
una suma en tensión por métodos convencionales, generalmente es necesario realizar 
una conversión lineal tensión-corriente, sumar las corrientes, y llevar de nuevo a cabo la 
conversión lineal de corriente a tensión. Este proceso puede aumentar el consumo de 
potencia, introducir distorsión y reducir el rango dinámico. 
Otra posible aplicación surge gracias a su capacidad de retener a largo plazo la carga 
almacenada en su puerta flotante. Este hecho posibilita el uso de estos transistores en el 
almacenamiento de datos, o en el diseño de redes neuronales. 
Como última aplicación, siendo una de las más importantes de los transistores de puerta 
flotante, consiste en la atenuación de las señales aplicadas a las entradas, conseguida 
gracias al divisor capacitivo. Esto va a permitir aumentar el rango de entrada en 
circuitos que operan con tensión de alimentación baja. 
2.2. TRANSISTORES MOS DE PUERTA CUASI-
FLOTANTE 
En este apartado cabe empezar nombrando a los transistores MOS de múltiple puerta 
flotante (MIFG) puesto que a partir de ellos surge el concepto de transistores de puerta 
cuasi-flotante. Estudios sobre estos MIFGMOS han destacado problemas de cargas 
atrapadas durante fabricación o una degradación del producto ganancia por ancho de 
banda (GBW), que pueden ser resueltos con el uso de transistores de puerta cuasi-
flotante (QFGT). Además, el uso de estos transistores es una buena propuesta para 
trabajar con circuitos de procesamiento de señal analógica para muy baja tensión. 
La siguiente figura muestra el layout de un transistor pMOS de puerta flotante de tres 
entrada en tecnología n-well, así como el circuito equivalente para el caso general de 
(N+1) entradas.  
 
Figura 2.5: Transistor MIFGMOS 
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Los terminales de entrada están acoplados capacitivamente a la puerta flotante; de este 
modo y asumiendo que no hay carga en el terminal de puerta flotante, la tensión en 
dicha puerta viene dada por la siguiente expresión: 
  
 $∑ 
% &' 
%  
%  
%(   
 (2. 5) 
donde ) es la capacidad de acoplo de la k-ésima rama de entrada. La capacidad total 
viene dada por la siguiente expresión: 

  ∑ 
&'  
  
  
      (2. 6) 
El análisis realizado hasta este punto es el mismo análisis que el realizado en la sección 
anterior, donde se ha visto que los transistores de puerta flotante permiten comprimir la 
señal permitiendo que la entrada abarque todo el rango de tensiones, el  comprendido 
entre las dos tensiones de alimentación: ** y ++. Este tipo de señales reciben el 
nombre de señales de entradas de amplitud rail-to-rail.  
No obstante, otro requisito en las aplicaciones de baja tensión es mantener la tensión 
DC de la puerta flotante cercana a una de las dos tensiones de alimentación. Esta tensión 
tiene que ser cercana a VDD si el transistor es nMOS y próxima a VSS si se trata de un 
transistor pMOS. Por esta razón, la entrada denotada por , en la Figura 2.5 está 
fijada a una tensión DC denotada pos -./0, que tendrá el valor ** o ++ dependiendo 
del tipo de transistor que se emplee. El valor del condensador de acoplo ),, llamado )1234, es mucho mayor que el resto de capacidades parásitas para conseguir que la 
tensión de puerta se acerque mucho a **o a ++, por lo que la ¡Error! No se 
encuentra el origen de la referencia., referida a la tensión de puerta puede reescribirse 
como sigue: 
  
5678
 96  
 $∑ 
% &' 
%  
%  
% (2. 7) 
A pesar de todos los beneficios que aporta dicha topología, presenta una serie de 
inconvenientes enumerados y explicados a continuación: 
 El primero de ellos, característica propia de los transistores de puerta flotante, es 
la necesidad de eliminar la carga atrapada en el terminal de puerta. Este 
problema, ya comentado en el apartado anterior, tiene una solución fácil; la 
carga se puede anular tanto con un simple borrador de memorias EPROM, como 
colocando varios niveles de contactos de metal sobre los terminales de las 
puertas flotantes a la hora de realizar el layout, de forma que descarguen la 
puerta en la deposición de las capas de metal, pero dejándola otra vez flotando 
tras el proceso de “etching”. De este modo, al final del proceso de fabricación, 
la puerta queda flotante y sin carga almacenada. 
 
 El segundo de los inconvenientes es el área de silicio requerida para fabricar el 
circuito. Ésta aumentará de manera considerable debido a las grandes 
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dimensiones del condensador de acoplo )1234. Este hecho se puede observar 
en la Figura 2.5. 
 
 Y por último, inconveniente relacionado también con las dimensiones del 
condensador de acoplo, viene dado por el hecho de que, si los transistores de 
puerta flotante forman parte del par diferencial de entrada de un amplificador, el 
gran tamaño de )1234 contribuirá a una reducción considerable del producto 
ganancia por ancho de banda (GBW).   
Los dos últimos inconvenientes se pueden solucionar sustituyendo el condensador de 
acoplo por una resistencia de gran valor (:;/). De esta forma, se consigue que la 
puerta flotante quede conectada a la tensión DC de polarización correspondiente, en vez 
de al condensador )1234. Esta modificación da como resultando un transistor de puerta 
cuasi-flotante (QFGT: Quasi- Floating Gate Transistor), cuyo layout y circuito 
equivalente se muestran en la siguiente figura: 
 
Figura 2.6: Transistor QFGMOS 
Además de solventar los inconvenientes comentados anteriormente, el propósito de las 
técnicas de puerta cuasi-flotante es separar las dos funciones dadas normalmente en el 
terminal de puerta, en dos terminales diferentes. Esta idea se muestra de una forma 
sencilla en las figuras siguientes, en las cuales se puede observar, por un lado, la forma 
convencional de polarización de un transistor, Figura 2.7, y por otro, el uso de la técnica 
de puerta cuasi-flotante, Figura 2.8.   
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Figura 2.7: Polarización normal de un transistor 
 
Figura 2.8: Técnica de QFG 
La forma usual de polarizar un transistor, es aplicar tanto la tensión en DC como la 
señal en AC en la puerta del transistor, mientras que con el uso de técnicas de puerta 
cuasi-flotante, gracias a la resistencia y el condensador empleados,  la tensión en DC 
(establecimiento de la tensión de polarización) es aplicada en un terminal y la señal en 
AC (tensión de señal) en otro.  
En la Figura 2.8 tiene lugar un filtrado paso alto entre el nodo de entrada, donde la señal 
AC se aplica (), y el terminal de puerta del transistor (<). La función de transferencia 
de dicho filtro viene dada por la siguiente expresión: 
=$>($>( ? >7@AB$

(>7@AB$

(        (2. 8) 
        
donde α=C/(C+CG) es la atenuación entre el terminal de entrada y la puerta del 
transistor y ) es la capacidad parásita del terminal de puerta. Esta capacidad es la 
culpable de la atenuación α producida y determina el valor mínimo requerido para el 
condensador utilizado. Dicha capacidad viene dada principalmente por el valor de la 
capacidad parásita entre puerta y fuente,)+, y para reducir la contribución de ) en ), 
la placa superior de ) debería estar conectada a la puerta. La resistencia  no tiene que 
ser necesariamente lineal ni tener un valor concreto, pero debe ser lo suficientemente 
alta para proporcionar una frecuencia de corte DE FG  1 2I:;/$)  )(⁄ , menor que 
la componente frecuencial mínima de la señal de entrada.  
En aplicaciones en banda base, para conseguir una DE FG menor que 1KL, con valor de ) no mucho mayor que ) , normalmente sólo se necesita bloquear la componente en 
DC necesitando para ello una resistencia del  orden de GigaOhms. Debido a la 
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tolerancia en el valor exacto de la resistencia :;/, las variaciones producidas por el 
proceso de fabricación, la tensión de alimentación o la temperatura que afectan a la 
resistencia no son importantes y ésta podrá  ser implementada por la resistencia de 
leakage de un transistor MOS de dimensiones mínimas conectado como diodo operando 
en la región de corte o por  un transistor de dimensiones  mínimas polarizado con otro 
transistor idéntico operando en la región de inversión débil, dando lugar a una 
implementación compacta que no supone consumo extra de potencia. 
La función de transferencia del otro terminal de entrada  de la Figura 2.8 es  
=$>($>(  >7@AB$

(           (2. 9) 
que equivale a la función de transferencia de un filtro paso bajo cuya frecuencia de corte 
es la misma que la frecuencia de corte del filtro paso alto del terminal : DE FG 1 2I:;/$)  )(⁄ . Debido por tanto al elevado valor de la resistencia utilizada en el 
transistor con puerta cuasi-flotante, la tensión DC de polarización del terminal  se 
establece por esta entrada, y cualquier ruido de AC o interferencia que aparezca en 
dicho terminal será filtrado. 
Visto todo esto, cabe decir que la idea principal para conseguir, de forma eficiente, la 
operación en clase AB, es controlar independientemente el comportamiento estático y el 
comportamiento dinámico. El nivel en DC se establece con gran precisión por la entrada , ya que el condensador no tiene efecto alguno en condiciones estáticas. Este hecho 
permite un gran control sobre la corriente estática. Respecto a las condiciones 
dinámicas, la señal se transfiere desde la entrada  ya que el alto valor de la resistencia 
empleada permite que la tensión de puerta oscile libremente. 
Al igual que para los transistores de puerta flotante, los dos terminales de entrada están 
capacitivamente acoplados a la puerta cuasi-flotante. No obstante, en este caso la 
tensión DC de la puerta queda determinada por la tensión aplicada en el terminal de la 
resistencia, ++ por ser transistor pMOS, sin necesidad de utilizar un condensador de 
gran tamaño. En la práctica, esta resistencia de elevado valor se implementa mediante 
un transistor MOS de tamaño mínimo operando en la región de corte, conseguido 
cortocircuitando los terminales de puerta y surtidor. De este hecho se obtiene un primer 
beneficio respecto al caso anterior, en términos de área de silicio, ya que ahora el área 
ocupada será mucho menor que con el condensador de acoplo )1234. 
Si se analiza la nueva configuración, se obtiene que la tensión de puerta viene dada por 
la siguiente ecuación: 
  >7@AB>7@AB
 $∑ 
% &' 
%  
%  
%   
 (2. 10) 
donde la capacidad total )N es la siguiente:  
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  ∑ 
&'  
  
  
  
O     (2. 11) 
En la expresión (2.10) se observa que las entradas están sometidas a un filtrado paso 
alto con frecuencia de corte 1/$2I:;/)N(, la cual puede tomar valores muy bajos. De 
esta forma, incluso para señales de muy baja frecuencia, se produce una suma 
ponderada de las entradas, determinada por las relaciones entre capacidades, más 
algunos términos parásitos. Cabe destacar que el valor exacto de Rleak, así como su 
dependencia con la tensión y la temperatura, no son factores importantes, puesto que la 
resistencia es lo suficientemente grande como para que la frecuencia de corte no se 
acerque nunca  a la frecuencia mínima a la que va a funcionar el circuito. Por ese mismo 
motivo, el valor exacto de )N tampoco es importante. 
En este circuito la resistencia :;/ establece una tensión en DC en la puerta del 
transistor igual a la tensión de alimentación negativa, y sobre ella se superpone la 
tensión AC producida por el resto de entradas. De este modo, la tensión en la puerta 
puede ser menor que la alimentación negativa, lo cual es bastante común cuando el 
circuito está alimentado con tensiones inferiores a 1. Esto no supondrá un problema, 
siempre y cuando la diferencia de potencial entre la tensión de puerta y la de 
alimentación, sea menor que la tensión que provoca que la unión p-n entre el cuerpo 
(body) y la fuente del transistor nMOS, con el que se ha implementado :;/, se 
polarice en directa y, por tanto, empiece a conducir. Este problema, que no existe si se 
trata de un amplificador realimentado, se puede evitar si se escogen las relaciones entre 
los condensadores a los que se acoplan las distintas entradas de forma muy precisa. 
Esta técnica es ampliamente utilizada en circuitos RF, donde la resistencia no necesita 
tener un valor muy elevado gracias al empleo de señales de banda estrecha de alta 
frecuencia. Para extender esta técnica a aplicaciones de banda base usando un 
condensador con valor razonablemente bajo, la resistencia utilizada debe tener un valor 
muy alto, lo cual hace que sólo el nivel en DC sea bloqueado en el terminal donde la 
señal se aplica, y todas las componentes frecuenciales de la señal se trasladan al 
terminal de puerta. Debido al valor tan elevado de la resistencia (:;/), la puerta del 
transistor Q se convierte en una puerta cuasi-flotante, con una tensión en DC bien 
definida pero flotando si se mira desde un punto de vista de señal, de aquí el nombre de 
esta técnica. 
El análisis para un transistor de puerta cuasi-flotante nMOS es similar. En este caso, la 
resistencia se conecta a ** y se implementa mediante un transistor pMOS en corte. 
2.3. CLASE A / CLASE AB 
Otra técnica empleada en este proyecto, con el objetivo de mejorar las prestaciones de la 
operación en clase A, es el diseño de circuitos que operan en clase AB, haciendo uso de 
transistores de puerta cuasi-flotante (QFGT) cuyo funcionamiento ha sido explicado en 
el punto anterior. 
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La figura siguiente muestra tres imágenes, por un lado, la etapa básica en clase AB 
donde se hace uso de una batería flotante; en segundo lugar se muestra también la clase 
AB pero implementando la batería con un transistor con puerta cuasi-flotante, y por 
último, se muestra una posible implementación de la resistencia :/R<;. 
 
Figura 2.9: Clase AB e implementación de Rlarge 
La función de la batería flotante de la primera imagen de la Figura 2.9 utilizada en la 
etapa amplificadora clase AB, es permitir al nodo B seguir las variaciones de tensión del 
nodo A con una diferencia de tensión en DC de -/S voltios. En ausencia de señal, la 
corriente es establecida por la tensión del nodo A más la tensión en continua -/S, 
mientras que en condiciones dinámicas, las variaciones de señal del nodo A se 
transfieren al nodo B, permitiendo que la corriente de salida no esté limitada por la 
corriente que se ha obtenido en condiciones estáticas.  
En la segunda imagen de la Figura 2.9, donde la batería flotante se ha implementado 
mediante un transistor de puerta cuasi-flotante, la corriente que circula por la rama de 
salida en ausencia de señal es TG, ya que el condensador actúa como circuito abierto y la 
corriente está fijada únicamente por el espejo de corriente formado por los transistores 
pMOS QG y Q. En condiciones dinámicas, la tensión del nodo A se transfiere al nodo 
B después de pasar por un filtro paso alto de frecuencia de corte 1/$2I:/R<;)-/S(, 
como se ha explicado anteriormente. Esta frecuencia de corte tiene un valor muy bajo 
debido al elevado valor de la resistencia, por lo que el filtrado sólo evitará que la 
componente en continua se transfiera de A a B. Dicha resistencia se implementa 
mediante un transistor de dimensiones mínimas conectado como diodo operando en la 
región de corte, explicado anteriormente. 
El gran beneficio obtenido al utilizar la topología en clase AB en lugar de la topología 
en clase A, se da trabajando a gran señal. Esto se puede ver fácilmente conectando un 
condensador a la salida de ambos circuitos, y aplicando tensión a la entrada, de tal 
forma que se genere una corriente de salida que atraviese el condensador cargándolo y 
descargándolo. Si la corriente aplicada es elevada, el condensador se cargará más 
rápidamente y las variaciones de señal serán mejor seguidas. 
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Es bien sabido que la velocidad de carga de un condensador depende de la tensión entre 
sus terminales, siendo que cuanto mayor es esta tensión, mayor es la corriente necesaria 
para que éste se cargue. En condiciones de pequeña señal, la tensión de salida (tensión 
del condensador) es también pequeña, por lo que la necesidad de corriente de salida es 
mínima. Por este motivo el U, parámetro que mide la velocidad máxima a la que se 
puede variar la tensión de salida, no es un parámetro limitante en pequeña señal. La 
expresión de este parámetro es la que se muestra en la siguiente expresión: 
7  9VWXYBZ
5           (2. 12) 
Sin embargo, operando a gran señal la tensión entre los terminales del condensador de 
carga aumenta y con ella la corriente necesaria para cargarlo. Si la corriente que llega al 
condensador no tiene un valor lo suficientemente alto como para cargarlo, el parámetro U se verá afectado, ya que cuanto mayor es la corriente que atraviesa el condensador 
mayor va a ser dicho parámetro. 
Trabajando con la topología en clase A existe una limitación con la máxima corriente 
que se puede aportar a la carga, siendo esta igual a la corriente de polarización TG. En 
este caso el valor máximo del U será: 
7YBZ  9
5          (2. 13) 
Operando en pequeña señal este hecho no supone un problema ya que la tensión de 
salida, al igual que la de entrada va a ser pequeña y por tanto no es necesario que la 
corriente que pasa por el condensador sea muy alta para establecerlo. Por el contrario, 
operando en gran señal, la corriente necesaria que tiene que atravesar el condensador de 
carga para generar rápidas variaciones de la tensión de salida, debe aumentar 
considerablemente para conseguirlas, lo que conlleva el aumento de la corriente de 
polarización. El problema de aumentar la corriente de polarización es que con ella 
también aumenta el consumo de potencia estática, hecho que desde el principio 
intentamos evitar para conseguir un mejor rendimiento. Para evitar este inconveniente 
se utiliza la topología en clase AB, puesto que esta limitación desaparece pudiendo ser 
la corriente máxima de salida mayor que la corriente de polarización. Estos hechos 
provocan una mejora significativa del U, manteniendo a su vez el consumo de potencia 
estática bajo, ya que la corriente de polarización puede tener valores pequeños. 
Haciendo un recopilatorio de todo lo dicho, se puede destacar el hecho de que 
trabajando a gran señal es preferible utilizar circuitos con topologías en clase AB a 
topologías en clase A. De esta forma se conseguirá una mayor velocidad del sistema y 
una mejor respuesta ante situaciones en las que se produzcan variaciones rápidas de la 
señal de entrada, aportando valores buenos de U y consumo estático de potencia. Por 
último destacar que en todos los circuitos realizados en este proyecto el U es un 
parámetro determinante ya que uno de los objetivos de funcionamiento es que la salida 
siga a la entrada, y conforme este parámetro sea mayor mejor se hará el seguimiento. 
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Hoy en día la tecnología submicrométrica y las exigencias de los equipos inalámbricos 
han promovido el diseño de circuitos integrados de modo mixto, capaces de operar con 
bajas tensiones de alimentación y bajo consumo de potencia. El no cumplimiento de 
estos requisitos ha hecho que sea necesario el uso de nuevas técnicas de diseño. El 
objetivo de este proyecto es llegar a cumplir estas necesidades proponiendo un nuevo 
estilo de diseño analógico basado en un bloque de construcción básico con una 
eficiencia de potencia cercana a la ideal. 
3.1. SEGUIDOR DE FUENTE  
 
Figura 3.1: SF 
Una de las configuraciones con un sólo transistor más usadas en el diseño tradicional de 
circuitos es el transistor de drenador común, también llamado seguidor de fuente (SF: 
Source Follower), mostrado en la Figura . La señal de entrada se aplica en un nodo de 
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alta impedancia, la puerta del transistor, y la señal de salida, señal de entrada menos la 
tensión entre puerta y fuente +, se obtiene en un nodo de baja impedancia, la fuente 
del transistor. Los seguidores de fuente son utilizados como búferes de tensión o para 
desplazar el nivel en DC. 
A pesar de su simplicidad y su gran ancho de banda, el seguidor de fuente presenta 
importantes inconvenientes. La transconductancia no es muy alta, lo cual origina una 
resistencia de salida no muy baja (del orden de [Ω) dada por la expresión siguiente: 
7VWX  =Y=Y]        (3. 1) 
donde ^_ y ^_- son la transconductancia y la transconductancia de backgate 
respectivamente del transistor Q. Para hacer que la resistencia de salida disminuya, es 
necesaria una gran corriente de polarización así como una relación de aspecto del 
transistor elevada (`/a), lo cual ocasiona un aumento en el área ocupada y pérdida de 
eficiencia en potencia. Además, la linealidad del circuito es modesta principalmente 
porque la corriente en el transistor es dependiente de la señal de entrada, haciendo que 
VGS1 también sea dependiente de la señal. Este problema es inevitable ya que el 
transistor Q debe realizar dos funciones: establecer la tensión de salida y proporcionar 
tensión a la carga. 
3.2. SEGUIDOR DE TENSIÓN PLEGADO  
Para solucionar los inconvenientes presentados en el seguidor de fuente, la idea 
principal es separar las dos funciones que realiza el transistor Q en dos. Para ello es 
necesario hacer uso de un segundo transistor Q que alimente la carga.  
El nuevo transistor se coloca en lazo de realimentación negativa reduciendo la 
resistencia de salida (orden de Ω). Además, la corriente que atraviesa el transistor Q 
ahora es constante, mejorando la linealidad considerablemente. La Figura  muestra una 
posible configuración para esta idea, que recibe el nombre de seguidor de tensión 
plegado (Flipped voltage follower, FVF), cuya expresión de su resistencia de salida es 
la que sigue: 
 
Figura 3.2: FVF 
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7VWX  $=Y=Y](=Y$bV||b(      (3. 2) 
donde cd es la resistencia drenador-fuente de Q y cG es la resistencia de salida de la 
fuente de corriente TG.  
Mientras la corriente TG se mantenga constante, sin tener en cuenta efectos de cuerpo ni 
modulación de la longitud del canal, + también se mantendrá constante, mejorando la 
linealidad respecto al caso anterior. El efecto de campo se puede evitar embebiendo Q 
en un pozo independiente conectado al terminal de fuente,  pero en este caso el término ^_- en las ¡Error! No se encuentra el origen de la referencia. y¡Error! No se 
encuentra el origen de la referencia. desaparece y la capacidad entre pozo y sustrato 
puede hacer que el ancho de banda disminuya. 
El seguidor de tensión plegado es ampliamente utilizado en aplicaciones de baja 
tensión. No obstante, presenta un gran inconveniente ya que, tanto el rango de entrada 
como el de salida, que son del mismo valor, son muy pequeños, dados por la siguiente 
expresión: 
|e| f |>BX|        (3. 3) 
             
donde Ng y *+0/S son la tensión umbral y la tensión de saturación drenador-fuente 
del transistor Q, respectivamente. No se debe olvidar que este margen de 
funcionamiento depende de la tensión umbral Ng, que es fuertemente dependiente de 
la tecnología y puede llegar a ser muy pequeño en los procesos de fabricación 
modernos. Además, este rango de tensión no aumenta con la tensión de alimentación, 
por lo que puede ser necesario añadir un desplazador del nivel en DC en el lazo de 
realimentación del seguidor de tensión plegado (utilizando por ejemplo un seguidor de 
fuente) si se emplean tensiones de alimentación altas. Las consecuencias de introducir 
este elemento son varias, se introduce un polo en el lazo, aumenta el área de silicio 
ocupada, aumenta también la potencia necesaria en reposo, además de los 
inconvenientes ya mencionados anteriormente, dependencia de la tecnología y margen 
de funcionamiento independiente de la tensión de alimentación. 
3.3. SÚPER SEGUIDOR DE FUENTE  
Una solución mejor para estos problemas, particularmente para tensiones de 
alimentación bajas, conseguida colocando el transistor Q de forma diferente, es la que 
se muestra en la Figura 3.3. Esta topología recibe el nombre de súper seguidor de fuente 
(SSF) y ha sido ampliamente utilizada en las últimas décadas.  
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Figura 10: SSF 
 
La resistencia de salida de este circuito es la misma que en el circuito anterior, dada por 
la expresión (3.2) y + sigue siendo constante sin tener en cuenta efectos de segundo 
orden.  
Respecto al rango de entrada, en este caso viene dado por la expresión (3.4) donde VIB 
es el margen de tensión requerido por la fuente de corriente superior IB1+IB2 para 
funcionar (hG=|*+0/S| si la fuente se implementa con un único transistor).   f 9 f |>BX| f  f      (3. 4) 
     
El primer detalle que se puede observar de esta expresión es como el rango de entrada 
ahora aumenta con **. Sin embargo, la rama extra hace que aumente la potencia en 
reposo comparándolo con el caso anterior (FVF). 
Haciendo un resumen de todo lo dicho en estos tres puntos, el súper seguidor de fuente 
(SSF) proporciona mayor linealidad y resistencia de salida mucho menor que el 
seguidor de fuente (SF) de la Figura , y no presenta las limitaciones en el rango de 
entrada que presenta el seguidor de tensión plegado (FVF). No obstante, todavía 
presenta un gran inconveniente, que está presente en los tres modelos presentados hasta 
ahora y que ya se ha comentado en las técnicas de diseño: la máxima corriente que se 
puede entregar a la carga, para el SF y el SSF, está limitada por la corriente de 
polarización IB. Tanto el seguidor de fuente como el súper seguidor de fuente  pueden 
captar grandes cantidades de corriente procedentes de la carga, pero la máxima corriente 
que pueden proporcionarle está limitada, siguiendo la notación de las figuras, por IB1 
para el seguidor de fuente y por TG  TG para el súper seguidor de fuente. En el 
seguidor de tensión plegado, la máxima corriente que se le puede proporcionar a la 
carga no está limitada por IB1, pero la máxima corriente que puede captar desde la carga 
sí es TG. Por estos motivos, en estas tres configuraciones existe un compromiso entre el U (U para SF y SSF, y UEpara FVF) y el consumo de potencia estática.  
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En las versiones nMOS de estos seguidores de tensión la situación es inversa en 
términos de la corriente máxima de salida, ya que en este caso la corriente de salida está 
limitada por la corriente de polarización pero en el sentido contrario. Para los casos del 
seguidor de fuente y súper seguidor de fuente la limitación vendrá dada por la cantidad 
de corriente que pueden captar del condensador de carga y no por la corriente máxima 
que le pueden aportar. Y respecto al seguidor de tensión plegado la limitación vendrá 
dada por la máxima corriente que se puede dar al condensador de carga. Como 
consecuencia de estos hechos, existe un compromiso entre el consumo de potencia en 
reposo y el U, aumentando ambos términos con el aumento de la corriente de 
polarización. 
3.3.1. Súper seguidor de fuente con puerta 
flotante 
Como se ha visto en el punto anterior, el rango de entrada del SSF viene dado por la 
siguiente expresión: 
 f 9 f |>BX| f  f      (3. 5) 
Si se analiza el circuito con más detalle, se puede ver que la tensión que puede soportar 
el terminal de puerta del transistor Q, i, está limitada. Este hecho se puede ver 
fácilmente si se procede a obtener este valor de saturación. Observando la Figura 10 
existen dos posibles caminos o ramas por las que obtener la tensión i. Evidentemente, 
uno de los dos caminos será el más restrictivo, aquel que proporcione un valor de la 
tensión de puerta mayor. Asumiendo que las fuentes de corriente se realizan con 
transistores, concretamente con espejos tipo cascodo, se muestra a continuación los dos 
posibles valores de la tensión i. 
jk    l>BX&m n  jk    opqrm    (3. 6) 
Dado que ++ es un valor negativo, el valor que resulta de la primera expresión siempre 
va a ser menor que el valor obtenido en el segundo corchete, ya que la tensión de 
saturación de un nMOS se asume de 0.2, y su tensión entre puerta y surtidor de 0.87. 
Si el SSF no se modifica en ningún sentido, no se hará un uso eficiente del rango de 
tensión disponible.  
Intentando evitar esta limitación, se piensa en aislar el terminal de puerta del transistor Q, del terminal de drenador del transistor cascodo que implementa la fuente de 
corriente inferior, de tal forma que el transistor Q no imponga una condición de 
saturación.  
Si se echa la vista atrás, concretamente a las técnicas de diseño, capítulo dos, se vio  
que, gracias a la técnica de puerta flotante, se podía conseguir una tensión concreta en el 
terminal de puerta dependiente de los valores de los condensadores utilizados, así como 
de la tensión de entrada de dichos condensadores. En el caso que en este proyecto se 
Edurne Osés Goicoechea                                      Universidad Pública de Navarra  
- 27 - 
 
estudia, se va presentar un transistor con puerta flotante de dos entradas. La siguiente 
figura muestra la idea: 
 
Figura 11: FGMOS de dos entradas 
Asumiendo que la capacidad total se puede aproximar a la suma de ) más ), el valor 
de la tensión del terminal “flotante” se puede escribir como sigue: 
   


   


       (3. 7) 
Aplicando la técnica de puerta flotante al SSF de la Figura 10 se obtiene el siguiente 
circuito: 
 
Figura 3.5: FG SSF 
De esta forma, el terminal de puerta del transistor Q queda aislado respecto al terminal 
de drenador del transistor Q, permitiendo que la tensión en este último nodo, i, no 
esté limitada por el transistor Q. La expresión (3.7) queda de la siguiente forma: 
   


  k 


       (3. 8) 
Los valores de los condensadores ) y ), se eligen de tal forma que la tensión en el 
terminal de puerta del transistor Q sea el mejor valor para el funcionamiento global del 
circuito. De esta forma el transistor de entrada tardará más tiempo en entrar en la región 
de triodo, ya que tendrá un mayor rango de tensiones que emplear. 
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3.3.2. Súper seguidor de fuente diferencial 
Un inconveniente que presenta el SSF visto en la Figura  es la alta distorsión que 
presenta, hecho que limita la linealidad total del circuito. Además, el desplazamiento en 
DC entre la entrada y la salida es igual a la tensión entre surtidor y puerta del transistor Q, +, la cual es dependiente tanto del proceso como de la temperatura.  
Estos impedimentos se pueden más o menos solucionar utilizando una configuración 
diferencial del SSF, presentada en la siguiente figura: 
 
Figura 3.6: SSF diferencial 
Observando la figura, se detecta claramente la simetría del circuito. Esta característica 
es lógica ya que para el diseño de la configuración diferencial se realiza una copia del 
búfer inicial y se coloca de tal forma que imaginando cada una de las partes, original y 
copia, como una figura se copie de tal forma que la figura final presente simetría par 
respecto el eje vertical, como si de un espejo se tratara. Una vez realizado este paso,  
tanto entrada como salida originales se convierten en entrada y salida positivas, 
mientras que entrada y salida de la copia se transforman en entrada y salida negativa del 
búfer diferencial. 
Una de las ventajas producidas al utilizar una configuración diferencial, es la mejora 
producida en las prestaciones del sistema en términos de distorsión, ya que los términos 
de distorsión de orden par teóricamente se hacen nulos. En la realidad estas 
componentes no desaparecen completamente sino que su valor se hace muy pequeño en 
comparación con la componente de tercer orden, la cual se mantiene en el mismo valor 
que en el caso no diferencial. De esta forma el valor final de distorsión disminuirá 
considerablemente. 
Otro motivo por el cual se hace uso de las topologías diferenciales es por el hecho de 
que emplean señales de entrada y salida diferenciales. Lo beneficioso de ello, es que 
cualquier variación producida por una rama, se producirá también por la otra rama, 
anulándose al llegar a la salida diferencial, obtenida realizando la resta de la salida 
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positiva menos la salida negativa. Gracias a esta característica, el desplazamiento 
producido entre la entrada y la salida en el caso de los búferes convencionales 
desaparece obteniendo una copia exacta de la señal de entrada en la salida del circuito. 
Se obtendrá por tanto, un mayor rechazo al modo común, así como a las variaciones en 
la tensión de alimentación, debidas a la falta de simetría, ya que a pesar de procurar 
diseñar los búferes los más simétricos posibles, en la realidad puede ser que la simetría 
no sea tan exacta.  
Para cuantificar estos hechos, se hace uso de dos nuevos parámetros, el rechazo a las 
variaciones en la tensión de alimentación (vU) y el rechazo al modo común ()Q), 
obtenidos a partir de las siguientes expresiones: 
         (3. 9) 
         (3. 10) 
 
donde wxyy es la ganancia- y wF la ganancia diferencial del circuito, de valor teórico 
igual a la unidad. 
En el caso del rechazo a las variaciones en la tensión de alimentación, se va a calcular el vU y el vUE, referentes a ** y ++ respectivamente 
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En este apartado se presenta una versión en clase AB del súper seguidor de fuente (SSF) 
con el cual se pretende solucionar las limitaciones vistas del U en el capítulo anterior, 
procurando no degradar otros parámetros del mismo. Más concretamente, el modelo que 
se presenta mantiene los requisitos  en términos de consumo de potencia, precisión en 
las corrientes estáticas, ancho de banda y nivel de ruido, siendo bajo el precio a pagar 
por ello.  
4.1. SÚPER SEGUIDOR DE FUENTE CLASE AB 
Los búferes en clase AB son necesarios, puesto que son capaces de usar cargas cuyas 
corrientes de salida no estén limitadas por las corrientes de polarización. Este motivo 
hace que se consigan altos valores de U y bajo derroche de potencia en reposo. 
Para conseguir los requisitos enumerados al comienzo de este capítulo, se va a utilizar la 
versión en clase AB del súper seguidor de fuente en clase A, el cual emplea técnicas de 
puerta cuasi-flotante (QFG). La Figura  muestra su implementación. En ella se puede 
ver como el transistor Qz pasa de ser un simple transistor a ser un transistor de puerta 
cuasi flotante. Para ello se coloca una resistencia :/R<; entre las puertas de los 
transistores Q  y Qz y un condensador flotante Cbat entre las puertas de los transistores Q y Qz. El nodo que surge de la intersección entre la resistencia y el condensador es el 
encargado de establecer la tensión de polarización en DC. 
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Figura 4.1: SSF AB 
Si se analiza el circuito anterior se obtiene que el condensador flotante )-/S no tiene 
efecto alguno en condiciones estáticas, ya que en DC el condensador actúa como 
circuito abierto. Del mismo modo, debido al gran valor de la resistencia Rlarge, no se 
produce caída de tensión entre los terminales de puerta de los transistores 
correspondientes manteniéndose igual la tensión en ellas. Por todo ello, la corriente 
estática que atraviesa Qz está precisamente controlada por el espejo de corriente 
formado por Q  y Qz y, al igual que ocurría con el seguidor de fuente clase A, esta 
corriente es independiente de la tensión de alimentación, del sistema y de la 
temperatura, siempre y cuando las corrientes TG e TG también lo sean. Además, la 
corriente estática puede hacerse pequeña con el objetivo de reducir el consumo estático 
de potencia, ya que al contrario que con el súper seguidor de fuente clase A, las 
corrientes dinámicas no están limitadas por las corrientes estáticas.  
Tras el análisis de este circuito cabe destacar que la obtención de la operación en clase 
AB se consigue sin alterar en ningún momento el comportamiento estático del súper 
seguidor de fuente clase A. Sin embargo, el comportamiento dinámico sí que se ve 
afectado. La forma más sencilla de visualizar este hecho es asumiendo un incremento de 
la tensión de entrada de ∆|.". Este incremento genera una disminución de la tensión en 
la puerta del transistor Q de un valor igual a: f^_cd∆|." . Este decremento se 
transfiere a la puerta del transistor Qz a través del condensador flotante )-/S, el cual no 
puede cargarse y descargarse rápidamente, y que actúa como una batería, de ahí su 
nombre. Debido a la disminución producida en la puerta del transistor Q, con la 
configuración de inversor del transistor Q, la tensión +z, tensión entre surtidor y 
puerta del transistor Qz, aumenta en  ? ^_cd∆|.", aumentando a su vez la corriente 
de drenador de dicho transistor por encima de la corriente de polarización. El término ? )-/S $)z  )-/S(⁄  es la atenuación producida entre las puertas de los transistores Q y Qz debido a la capacidad parásita generada en la puerta del transistor  Qz, )z. Al 
mismo tiempo que aumenta la corriente de drenador del transistor Qz, la corriente que 
atraviesa el transistor Q disminuye por debajo de la corriente de polarización, haciendo 
que la corriente de salida aumente. De una forma similar a la razonada hasta ahora, si se 
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produce una disminución en la tensión de entrada, se traducirá en un aumento en la 
corriente de salida que se toma desde la carga, no habiendo ninguna limitación en 
términos de corriente de salida entrando o saliendo. 
4.1.1. Análisis en pequeña señal 
Los parámetros de pequeña señal de un dispositivo SSF AB, Figura 3.3, son iguales a 
los parámetros de pequeña señal de otro dispositivo SSF A, Figura 4.1, siempre y 
cuando sus dimensiones y condiciones de polarización sean las mismas. Este hecho es 
así gracias a que, como ya se ha comentado  anteriormente, el comportamiento estático 
de ambas configuraciones es idéntico. 
No obstante, se encuentra una única diferencia trabajando en pequeña señal puesto que 
la tarea del transistor Qz no es la misma en un dispositivo que en otro. En el caso del 
SSF A, el transistor Qz actúa como una simple fuente de corriente, mientras que en el 
SSF AB el transistor Qz proporciona ganancia de transconductancia adicional a la etapa 
de salida. La ganancia obtenida en pequeña señal del SSF AB, empleando un análisis 
convencional en pequeña señal es la que se presenta en la expresión (4.1) y la 
resistencia de salida obtenida se muestra en la expresión (4.2). 
6l}  VWX~  =Y]=Y  =YbV=Y?=Y$bV||b(    (4. 1) 
 
7VWX  $=Y=Y]($=Y?=Y(bV      (4. 2) 
Comparando la expresión (3.2) con la expresión anteriormente obtenida, expresión 
(4.2), se observa que el SSF AB presenta una resistencia de salida aún menor que el 
SSF. Esta disminución en la resistencia de salida es debida a la presencia del término 
adicional ? ^_z. Además, por este mismo motivo la ganancia obtenida en DC es 
próxima a la unidad, siempre y cuando la tensión dada entre surtidor y bulk sea igual a 
cero, ya que en caso contrario el efecto de cuerpo hará que el cambio en la ganancia en 
DC sea imperceptible. 
Al igual que el SSF, el SSF AB es un lazo de realimentación negativa que presenta dos 
polos, polo dominante y polo no dominante, y requiere de un diseño apropiado para 
asegurar la estabilidad. El polo dominante DF, corresponde con el nodo interno de alta 
impedancia, que equivale a la puerta del transistor Q, y cuya expresión es la siguiente: 
l  $=Y=Y](bVbV||b
      (4. 3) 
donde ) es la capacidad intrínseca en este nodo y cuya expresión aproximada es la 
siguiente: 
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]  
]BX

]BX
       (4. 4) 
donde )- es la capacidad desde la placa inferior de )-/S al sustrato. 
La frecuencia del polo no dominante se establece por el nodo de salida y su expresión es 
la siguiente: 
l  =Y=Y]$bbV(
5         (4. 5) 
donde )1 es la capacidad de carga que incluye la capacidad parásita del nodo de salida. 
La ganancia en lazo abierto del lazo de realimentación viene dada por la siguiente 
expresión: 
6V@  f $=Y?=Y(b bVb=Y=Y]bV$bV||bV(  f$=Y? =Y(b   (4. 6) 
Para asegurar la estabilidad del circuito, la frecuencia del polo no dominante tiene que 
ser al menos dos veces el producto ganancia por ancho de banda del lazo. Sabiendo que 
el producto ganancia por ancho de banda se obtiene multiplicando la ganancia en lazo 
abierto por la frecuencia del polo dominante se tiene que: D"F  2|wd:|DF. Con todo 
esto, si se sustituye en esta condición la ganancia y la frecuencia del polo dominante por 
sus expresiones correspondientes obtenidas anteriormente, se llega a una condición para 
la capacidad de carga )1L: 

5 n  =Y=Y]$=Y?=Y($bbV( 
       (4. 7) 
Con todo lo visto hasta ahora cabe destacar que, al igual que ocurría con el seguidor de 
fuente plegado (FVF) y el SSF tratados en los primeros capítulos, se puede asegurar la 
estabilidad del circuito SSF AB, siempre y cuando se tengan bajas capacidades de carga 
y apropiadas dimensiones de los transistores empleados. Además, si el transistor Q 
está embebido en un pozo individual conectado al terminal de fuente, el término ^_- 
desaparecerá de las expresiones anteriores y la capacidad pozo-sustrato del transistor M1 
aumentará la capacidad parásita del nodo de salida. De esta forma el valor máximo 
permitido del condensador de carga se ve reducido en este caso. 
Si la condición obtenida para la capacidad de carga no se cumple, es necesario 
introducir una capacidad de compensación para mantener la estabilidad. Este 
condensador se conectará a la puerta del transistor Q de tal forma que aumente la 
capacidad total de este nodo. En caso de necesitar dicho condensador de compensación, 
su valor vendrá dado por la siguiente expresión: 


   =Y?=Y=Y=Y]    bbV 
5 f 
     (4. 8) 
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Se puede utilizar el conocido condensador de compensación Miller para disminuir el 
valor necesario de ), conectándolo entre la puerta y el drenador del transistor Q. 
Se puede obtener una expresión aproximada del ancho de banda del lazo cerrado 
siempre y cuando la frecuencia del polo no dominante sea lo suficientemente mayor que 
la del polo dominante. Su expresión es la siguiente: 
El  |6V@|l  =Y?=Y$


(   b$=Y=Y](bVbV   (4. 9) 
Para finalizar con el análisis en pequeña señal, destacar que en el SSF, la frecuencia del 
polo dominante es prácticamente la misma que la del SSF AB, dada por la expresión 
(4.3). Sin embargo, la elevada ganancia de transconductancia de la etapa de salida del 
SSF AB, debida al término  el término ? ^_z, provoca un aumento en la ganancia en 
lazo abierto respecto a la que se obtenía en el SSF. El ancho de banda de lazo cerrado 
del SSF AB también será por tanto ligeramente mayor. 
4.1.2. Análisis en gran señal 
En este apartado se va a analizar el comportamiento del SSF AB trabajando en gran 
señal. Haciendo memoria, se recuerda que la máxima corriente que el SSF podía 
entregar a la carga era, referida a la notación de la Figura 10 TG  TG. Este hecho 
limita el valor del SR positivo cuya expresión es la siguiente: 
7  99
5          (4. 10) 
Observando esta expresión es evidente el compromiso entre este parámetro y el 
consumo de potencia estática, ya que para conseguir un buen valor (elevado) de SR, es 
necesario un elevado valor de corriente de polarización, lo que conduce a un mal valor 
(elevado) de potencia estática consumida. Dicho inconveniente se puede solucionar 
haciendo uso del SSF AB de la Figura . Para comprobar esta afirmación se muestra a 
continuación una demostración analítica basada en la ley cuadrática aproximada de los 
transistores MOS. En condiciones estáticas, la corriente de drenador del transistor Qz es TG  TG y la tensión entre surtidor y puerta de dicho transistor tiene la siguiente 
expresión: 
    $99(  |e|      (4. 11) 
donde  z  ")i$` a⁄ (z es el factor de ganancia de transconductancia del 
transistor M4, y la Q de súper índice de +z indica que se trata del valor estático de 
dicha tensión.  
Asumiendo ahora que, se aplica un gran escalón positivo en la entrada del SSF AB, 0S;, el transistor Q entrará en corte y el voltaje en la puerta del transistor Q se hará 
igual a ++. Esto provocará que el transistor Q también pase a estar en corte y que el 
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voltaje en la puerta del transistor Qz disminuya en un factor $  |++|(. Todo esto 
genera una corriente de salida cuya expresión es la que sigue: 
9VWX  9   $    || f |e|( =   
 (4. 12) 
      $9  9(   9  e

 
El valor de esta corriente de salida es mayor que TG  TG, lo que provoca un aumento 
en el SR del circuito comparándolo con el SSF y empleando la misma carga. El 
aumento producido en dicho parámetro se puede ver fácilmente con la siguiente 
expresión: 
q qq¡ ¢q qq¡  £¢
¤¥¦£¢¤¥¦  $9  9( $9  9(   9  e

 
 §   $99( ¨9  e©ª

     (4. 13) 
En la práctica, el SR puede que esté limitado a presentar valores más bajos, debido a la 
necesidad de hacer que el transistor Q conduzca lo suficientemente rápido, 
especialmente si se hace uso de una capacidad de compensación conectada al terminal 
de puerta de dicho transistor. 
Los circuitos fabricados con una topología en clase AB, permiten por tanto ahorrar en 
potencia estática sin degradar el comportamiento dinámico, ya que son capaces de 
impulsar el valor de la corriente de salida cuando es necesario sin aumentar la corriente 
de polarización. Este aumento se ve perfectamente reflejado en el factor incremento del 
SR en la expresión anterior. . No obstante, no todas las topologías en clase AB 
presentan esta eficiencia en potencia. Un circuito se dice que es eficiente en potencia, no 
sólo si presenta un bajo consumo de potencia estática, sino también cuando la mayoría 
de la potencia tomada de la alimentación, en condiciones dinámicas, llega hasta la 
carga. Este último aspecto citado, está cuantificado a través de un factor que recibe el 
nombre de utilización de corriente o eficiencia en corriente (CE: Current Efficiency) y 
que se define como la relación entre la corriente de salida y la corriente de la 
alimentación )«  Td¬S T0¬:­⁄ . Este parámetro es esencial para una gestión óptima 
de la potencia. En el caso del SSF AB la eficiencia en corriente aproximada viene dada 
por la siguiente expresión: 
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8  |9VWX||9VWX|99  99|9VWX|       (4. 14) 
Como se ha comentado, en condiciones dinámicas y con la tensión de entrada positiva, 
el módulo de la corriente de salida del SSF AB, es mucho mayor que la suma de 
corrientes que atraviesan los transistores Q y Q. Aplicando esto en la expresión 
anterior, el cociente del denominador tenderá a cero haciendo que la eficiencia de 
corriente sea prácticamente la unidad. . Este valor elevado de CE se da así porque en los 
SSF AB, las grandes corrientes dinámicas se generan directamente en los transistores de 
salida, sin réplica interna alguna de corriente. Sin embargo, en circuitos clase AB en los 
que se realizan réplicas internas de estas corrientes dinámicas, la eficiencia de corriente 
cae por debajo de 0.5. 
Además de la eficiencia de corriente, existen otros factores de calidad para caracterizar 
la operación de los SSF AB, pero no se van a comentar en este proyecto. 
4.1.3. Efectos de segundo orden y análisis del 
ruido 
En la práctica pueden aparecer desajustes geométricos y paramétricos, como son las 
variaciones en la tensión de alimentación o en la temperatura, que hagan que el circuito 
no sea lo robusto que debiera y por tanto hay que tenerlos en cuenta. 
Como ya se ha comentado anteriormente, el SSF AB permite un buen control de las 
corrientes estáticas sin tener en cuenta las variaciones en la temperatura y tensión de 
alimentación, lo que contradice lo dicho al comienzo de este punto. Esto es posible ya 
que las corrientes estáticas se obtienen mediante espejos de corriente, y en 
consecuencia, siempre que TG e TG sean independientes de estas variaciones, las 
corrientes estáticas también lo serán. Sin embargo, las faltas de coincidencia entre los 
transistores Q  y Qz, o entre los transistores empleados para implementar las fuentes de 
corriente provocan que estas corrientes estáticas varíen. Para disminuir estas variaciones 
al máximo posible habrá que hacer uso de técnicas de layout apropiadas. Comparando 
esta situación con la que se presentaba con el SSF, se observa que es la misma en ambos 
casos. Tanto en un circuito como en otro se presentan los problemas de falta de 
coincidencia entre transistores, sensibilidad a las variaciones del proceso y a la 
temperatura. Además, los cambios en el valor de :/R<; o )-/S provocados por estos 
hechos no afectan en el comportamiento estático del circuito, sino que únicamente 
modifican la frecuencia de corte, hecho que no supone importancia siempre y cuando la 
frecuencia de corte resultante sea menor que la mínima componente frecuencial de la 
señal. 
Respecto al comportamiento dinámico, éste se ve afectado por variaciones absolutas del 
proceso de fabricación. Este hecho se ve claramente en la expresión (4.12), en donde se 
aprecia que la corriente de salida es dependiente del factor de transconductancia y de la 
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tensión umbral del transistor Q, y por lo tanto el parámetro del U también dependerá 
de estos factores. Este hecho no es crítico teniendo en cuenta que la máxima corriente 
de salida obtenida no es muy importante mientras sea lo suficientemente alta como para 
alcanzar un cierto comportamiento transitorio. Con todo esto, las tolerancias del proceso 
deben ser consideradas a la hora de diseñar una etapa, con el fin de alcanzar unos 
niveles de especificación dentro de los márgenes razonables de seguridad. 
Otra cuestión a tener en cuenta es el efecto de cuerpo o bulk. Este hecho es debido a la 
influencia de la tensión del bulk en la capa de inversión del transistor MOSFET y 
normalmente se modela como un incremento en el valor absoluto de la tensión umbral,  Ng, dada por la siguiente expresión: 
e  e  ®j¯°   f ¯°m     (4. 15) 
donde el significado de todos estos términos es el habitual. Esta variación se refleja 
también en un término adicional de transconductancia de pequeña señal dado por ^_-|0-, el cual puede evitarse si se conectan los terminales de fuente y bulk. Por lo 
tanto, en el SSF AB, sólo el transistor Q puede experimentar este efecto si éste no se 
encuentra embebido en un pozo individual conectado al terminal de fuente. Operando 
en pequeña señal, su influencia se refleja en la transconductancia de backgate, ^_-, 
término visto en los primeros capítulos, mientras que trabajando en gran señal, el 
desplazamiento de nivel en DC entre los terminales de entrada y de salida dependiente 
de la señal de entrada, degrada la linealidad total del circuito. Como se ha comentado 
anteriormente, este problema se podría solucionar embebiendo Q en un pozo n-well 
individual. No obstante la capacidad no lineal adicional fuente-sustrato aumentaría la 
capacidad parásita en el nodo de salida, al igual que la distorsión, aspectos que deberían 
tenerse en cuenta a la hora de diseñar un circuito con compensación. 
Referente al ruido, las principales fuentes de ruido en circuitos analógicos CMOS son el 
ruido térmico y el ruido Fliker. Considerando únicamente el ruido térmico y asumiendo 
que lo más común es que las fuentes de ruido sean incorreladas, la expresión 
aproximada para la densidad de ruido de entrada equivalente del SSF AB es la 
siguiente: 
%&,± $(²²²²²²²²²²²  ³  ´ =Y  =Y=Y $b||bV(  =Y=Y$=Y=Y($b||bV( =Y=Y µ    (4. 16) 
donde [G es la constante de Boltzmann y T la temperatura absoluta. Los parámetros ^_G y cG son la transconductancia y la resistencia de salida respectivamente de la 
fuente de corriente TG. El ruido de entrada equivalente está dominado por el ruido 
térmico del transistor de entrada y la fuente de corriente TG. Ambas contribuciones de 
ruido se pueden reducir aumentando el valor de ^_. 
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Considerando ahora el ruido Flicker y asumiendo de nuevo que las fuentes de ruido son 
incorreladas, la densidad de ruido de entrada equivalente es la siguiente: 
%&,± $(²²²²²²²²²²²  
¶k ´ ·¸5  =Y $b||bV( ·¸5  9 9⁄$=Y=Y($b||bV( ·5¸5 ¹¹º ·5¸5 µ   (4. 17) 
donde la constante ». es dependiente del transistor Q. y puede variar ampliamente de 
unos dispositivos a otros en un mismo proceso. Cox es la capacidad de puerta por 
unidad de área, .` y a. la anchura y longitud respectivamente del transistor i-ésimo Q., 
mientras que " y  son las movilidades de los electrones y huecos respectivamente. 
Al igual que para el caso del ruido térmico, la principal contribución de ruido viene 
debida al transistor Q y por el transistor que implementa la fuente de corriente TG. 
Para a=aG., y asumiendo que "> y »G>» (dado que los transistores nMOS suelen 
presentar mayores valores de ruido Fliker que los pMOS), el ruido Fliker estará 
dominado por la fuente de corriente TG. Tomando la longitud aG. de mayor valor, el 
ruido Flicker referido a la entrada disminuye considerablemente, pero el valor de 
tensión mínima necesaria para que, el transistor que emula a la fuente de corriente TG, 
opere en saturación aumenta. Además, tomando un valor de la anchura ` mayor 
decrece tanto el ruido Flicker referido a la entrada como el ruido térmico, como se 
puede ver en las Ecuaciones anteriores, 34 y 35. Y observando la expresión (4.5) la 
frecuencia del polo no dominante también aumenta con esta acción. 
Para el SSF convencional visto anteriormente, el ruido equivalente de entrada es similar 
al dado por las Ecuaciones 34 y 35, pero sin el término ? ^_z y con un nuevo término 
generado por el ruido dado en el transistor Q . A pesar de ello, ambas modificaciones 
citadas no tienen influencia en los términos dominantes de ruido de las Ecuaciones 34 y 
35, dados por el transistor de entrada y la fuente de corriente TG, por lo que la densidad 
de ruido de entrada, en el SSF y el SSF AB, es prácticamente la misma. Esto está en 
contraste con otras técnicas de diseño para obtener la operación en clase AB, las cuales 
necesitan de circuitería adicional que puede aumentar el nivel de ruido.  
4.2. SSF AB CON PUERTA FLOTANTE 
De la misma forma que ocurría con el SSF del capítulo tres, el SSF AB también tiene el 
rango de funcionamiento limitado por la tensión de puerta del transistor Q, por lo que 
también se va a aplicar la técnica de FG al SSF AB, para aislar este terminal del punto i. 
En la siguiente figura se muestra el SSF AB con puerta flotante: 
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Figura 4.2: FG SSF AB 
Para calcular el valor inicial de la relación entre los condensadores de la puerta flotante, 
y de ahí obtener sus valores correspondientes, se aplica la expresión (4.18). Se dice 
inicial porque luego en simulación este valor se va variando con el fin de optimizar la 
copia de corriente en todo el circuito. 
  


   


 k       (4. 18) 
El comportamiento de este circuito es el mismo que tiene sin FG, pero en este caso el 
rango de tensiones en el que el diseño funcionará correctamente es mayor. Además, con 
esta configuración se pretende poder disminuir la tensión de alimentación a 
prácticamente la mitad del valor que se utiliza habitualmente con la tecnología 
empleada en este proyecto.  
Recordar en este punto que cuando se hace uso de la técnica de puerta flotante, es 
necesario utilizar procesos de fabricación concretos, como emplear técnicas de layout 
adecuadas, o incluso emplear radiación ultravioleta una vez fabricado el circuito para 
poder eliminar la carga inicial que se almacena en la puerta flotante. En este proyecto se 
supone que esta carga es inicialmente nula con el fin de simplificar un poco el análisis. 
Si se piensa en los detalles a tener en cuenta para la posterior simulación, no se puede 
olvidar que, :/R<; se implementa con un transistor conectado como diodo operando en 
la región de corte. Únicamente se tiene una fuente de corriente,TG, que se encarga de 
polarizar el circuito, y el resto de las fuentes de corriente se sustituyen por espejos de 
corriente encargados de copiar la corriente de polarización de unas ramas a otras. 
Concretamente se emplean espejos de corriente tipo cascodo para conseguir una mejor 
copia. Por último no olvidar que Cadence en DC sustituye los condensadores por 
circuitos abiertos, por lo que no se pueden poner los condensadores de la FG por 
solitario, sino que se conectan en paralelo con una resistencia cada uno para que el 
funcionamiento en DC para el simulador sea correcto y no produzca error, como se ha 
mostrado en el Figura anterior. 
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4.3. SSF AB DIFERENCIAL 
A continuación se presenta el circuito teórico del SSF AB diferencial: 
 
Figura 4.3: SSF AB diferencial 
Como ya se ha comentado en capítulos anteriores hacer uso de una configuración 
diferencial mejora mucho las prestaciones de un sistema en términos de distorsión, ya 
que los términos de segundo orden teóricamente se hacen nulos. En la realidad estas 
componentes no desaparecen completamente sino que su valor se hace muy pequeño en 
comparación con la componente de tercer orden, la cual se mantiene en el mismo valor 
que en el caso no diferencial. De esta forma el valor final de distorsión disminuirá 
considerablemente. 
Con el SSF AB, se obtienen buenos valores de distorsión armónica. No obstante, la 
componente de segundo orden de la DFT de la señal de salida tiene un valor elevado. 
Para hacer que el valor de esta componente disminuya, se realiza la configuración 
diferencial del circuito obteniendo resultados mucho mejores que para el caso del SSF 
AB convencional. 
En modo recordatorio, las ventajas obtenidas al emplear configuraciones diferenciales 
se pueden resumir en dos, mayor rechazo al modo común, ya que los términos debidos 
al modo común van a disminuir en gran medida, así como variaciones de ruido 
producidas por ambas ramas de entrada que también desaparecerán, y menor distorsión 
de segundo orden, mejorando la linealidad, a costa de aumentar ligeramente el consumo 
de potencia, debido a la mayor cantidad de corriente estática que recorre el circuito. A 
continuación se muestran las DFT’s de las salidas correspondientes al SSF AB, y al SSF 
AB diferencial respectivamente, donde se aprecia muy bien la bajada de la componente 
de segundo orden en el segundo caso.     
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Figura 4.4: Parte de la DFT de la señal de salida para SSF y SSF AB respectivamente 
Para la realización de la configuración diferencial se hace una copia del búfer inicial y 
se coloca de tal forma que imaginando cada una de las partes, original y copia, como 
una figura se copie de tal forma que la figura final presente simetría par respecto el eje 
vertical, como si de un espejo se tratara. Una vez realizado este paso, tanto entrada 
como salida originales se convierten en entrada y salida positivas, mientras que entrada 
y salida de la copia se transforman en entrada y salida negativa del búfer diferencial. 
Concretar que el hecho de tener una entrada diferencial hace que sea necesario sustituir 
la fuente de tensión inicial por un sistema de fuentes de tensión controladas por tensión 
con ganancias de 0.5 y f0.5 respectivamente.  
 
Figura 4.5: Entrada búfer diferencial 
4.4. SSF AB nMOS 
La razón de ser de este punto, es ver el funcionamiento de la configuración nMOS del 
SSF AB. El motivo por el cual se le dedica un punto del proyecto, es porque en el 
periodo de pruebas se vio que utilizando la configuración pMOS en el SSF AB FG, 
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nunca se conseguía hacer que el transistor de entrada dejara de funcionar, es decir, 
entrara en la región de tríodo. Lo que pasa es que la tensión de entrada no tiene 
limitación alguna hacia tensiones negativas ya que la tensión mínima de entrada que se 
puede tener, es menor que la tensión de alimentación negativa, luego por mucho que se 
quiera mejorar no hay nada que mejorar. Esto es debido al valor tan elevado de la 
tensión de umbral del transistor pMOS en la tecnología empleada, del orden de 0.97 
en módulo. Realmente sí se obtienen mejores resultados con FG que sin FG, pero no se 
obtienen unos resultados realmente buenos, ni la comparación realizada entre las 
distintas configuraciones va a ser realmente representativa. Sin embargo, empleando el 
SSF AB en configuración nMOS, sí se llegó a conseguir 
Se presenta la configuración nMOS del SSF AB en la siguiente figura: 
 
Figura 4.6: SSF AB nMOs 
Analizando el circuito anterior se obtiene que el condensador flotante )-/S no tiene 
efecto alguno en condiciones estáticas, ya que en DC el condensador actúa como 
circuito abierto. Del mismo modo, debido al gran valor de la resistencia :/R<;, no se 
produce caída de tensión entre los terminales de puerta de los transistores 
correspondientes manteniéndose igual la tensión en ellas. Por todo ello, la corriente 
estática que atraviesa Qz está precisamente controlada por el espejo de corriente 
formado por Q  y Qz. Esta corriente es independiente de la tensión de alimentación, del 
sistema y de la temperatura, siempre y cuando la corriente de polarización también lo 
sea. Además, la corriente estática puede hacerse pequeña con el objetivo de reducir el 
consumo estático de potencia, ya que al contrario que con el súper seguidor de fuente 
clase A, las corrientes dinámicas no están limitadas por las corrientes estáticas.  
Tras el análisis de este circuito cabe destacar que la obtención de la operación en clase 
AB se consigue sin alterar en ningún momento el comportamiento estático del súper 
seguidor de fuente clase A. Sin embargo, el comportamiento dinámico sí que se ve 
afectado.  
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La forma más sencilla de visualizarlo, es asumiendo una disminución de la tensión de 
entrada de f∆|.". Esta disminución genera un aumento de la tensión en la puerta del 
transistor Q de un valor igual a: ^_cd∆|." . Este incremento se transfiere a la puerta 
del transistor Qz a través del condensador flotante Cbat , el cual no puede cargarse y 
descargarse rápidamente, actuando como una batería, de ahí su nombre. Debido al 
aumento producido en la puerta del transistor Q, con la configuración de inversor del 
transistor Q, la tensión +z, tensión entre puerta y surtidor del transistor Qz, aumenta 
en  ? ^_cd∆|.", aumentando a su vez la corriente de drenador de dicho transistor por 
encima del doble de la corriente de polarización. Al mismo tiempo que aumenta la 
corriente de drenador del transistor Qz, la corriente que atraviesa el transistor Q 
disminuye por debajo de la corriente de polarización, haciendo que la corriente de 
entrada aumente. De una forma similar a la razonada hasta ahora, si se produce un 
aumento en la tensión de entrada, se traducirá en un aumento en la corriente de salida a 
la carga, no habiendo ninguna limitación en términos de corriente de salida entrando o 
saliendo. 
4.5. FG SSF AB nMOS 
A continuación se presenta la versión nMOS del FG SSF AB.  
  
Figura 4.7: FG SSF AB nMOS 
Este diseño debe ser conocido porque va a ser la base del transconductor final diseñado 
para una tensión de alimentación de 1.5. 
Haciendo un análisis rápido de la Figura 4.6, se puede llegar a ver que la tensión i está 
limitado a una tensión máxima de f0.41, en el caso de no emplear la técnica de FG, 
mientras que en el caso de la Figura 4.7, se puede alcanzar un valor máximo de 0.35. 
Estos resultados se obtienen asumiendo una tensión de saturación de 0.2, y tensiones 
umbrales de 0.67 y f0.96 para un transistor nMOS y pMOS respectivamente. Es 
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más que obvia la diferencia entre ambos valores, motivo por el cual se diseña esta 
topología. En el capítulo de simulaciones se verán los resultados obtenidos. 
Concretar que, el hecho de que con una configuración nMOS se vea la mejora 
producida en términos de tensión de alimentación, hace decidir emplear esta 
configuración para el diseño de los transconductores finales. 
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En este capítulo titulado “Simulaciones seguidores” se van a presentar los pasos 
seguidos y los análisis realizados en busca de un objetivo claro, conseguir disminuir la 
tensión de alimentación necesaria para que los circuitos en cuestión funcionen 
correctamente.  
El primer punto de este capítulo recoge las simulaciones, con los resultados obtenidos, 
de los seguidores de tensión vistos en el capítulo tres, haciendo hincapié en la 
comparación entre el SF y el SSF. 
En siguiente punto presenta las simulaciones, así como el dimensionamiento y 
resultados de medida, de los súper seguidores de tensión SSF, y SSF AB, con y sin FG. 
Estos mismos diseños pero en configuración diferencial, se presentan en el punto 5.3. 
El último punto de este capítulo, presenta las simulaciones realizadas de los distintos 
diseños diferenciales pero en topología nMOS. 
5.1. SEGUIDORES DE TENSIÓN BÁSICOS 
En este apartado se presentan las primeras simulaciones realizadas del proyecto. Tanto 
el SF de la Figura , como el SSF de la Figura 10, y el SSF AB de la Figura , se han 
fabricado en una tecnología CMOS estándar de 0.5μÁ. 
Respecto a los parámetros que intervienen en el proceso, se elige una corriente de 
polarización, TG ( TG  TG), de 10μw, valor con el cual se obtiene bajo consumo de 
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potencia estática, pero baja velocidad de respuesta del sistema. Respecto a las tensiones 
en DC de los distintos circuitos, se emplea una tensión de alimentación de 3.3, siendo **igual a 1.65 y ++ igual a f1.65. Respecto a las tensiones de los espejos 
cáscodo, Â y Â", se ajustan suponiendo una tensión de saturación de los transistores |*+0/S|, tanto para los nMOS como los pMOS, de 0.2; una tensión umbral de 0.67 
para los nMOS, y f0.96 para los pMOS; y por tanto unas tensiones entre puerta y 
surtidor, |+|de 0.87 y 1.16 para los transistores nMOS y pMOS respectivamente. 
De esta forma se eligen los valores para Â y Â", de 0.2 y f0.65 respectivamente. 
Respecto a la tensión en DC de entrada, se elige de tal forma que los resultados 
obtenidos sean óptimos dentro de sus posibilidades. De esta forma se elige * igual a f0.6.  
El condensador )-/S empleado para conseguir la clase AB, es un condensador poly-poly 
cuyo valor se elige de 1ÃÄde tal forma que las capacidades parásitas asociadas a los 
transistores colindantes sean despreciables frente a él. La resistencia :/R<;se 
implementa con un transistor pMOS conectado como diodo $QÅ( , polarizado en la 
región de corte, de tal forma que implemente una resistencia de alto valor pero sin ser 
relevante su valor exacto. Este motivo hace que en la fabricación, se ocupe la menor 
área de silicio posible al implementar estas resistencias, minimizando a su vez las 
capacidades parásitas asociadas a ellos. 
Respecto a las dimensiones de los transistores, se eligen de tal forma que la copia de 
corriente sea la correcta, así como los valores de las correspondientes tensiones de 
dichos transistores, acercando lo más posible la tensión entre drenador y surtidor a 0.2. 
Se emplean también cascodos en las fuentes de corriente. Así, las dimensiones elegidas 
han sido: 
 ¸ $μY( 5 $μY( Æ 72 0.6 Æ 60 1 Æ Ç Æ 200 1 ÆÈ 1.5 0.6 
Tabla 5.1: Dimensiones transistores 
La siguiente Figura , muestra la respuesta de los tres seguidores frente a una señal de 
entrada que se corresponde con una onda cuadrada periódica de 100 »KL, con amplitud 
de 1.8 pico-pico y un nivel en DC de f0.6. El condensador de carga empleado es de 50ÃÄ, de tal forma que se resalta la operación en clase AB del buffer propuesto en este 
capítulo. 
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Figura 5.1: Respuesta seguidores sin compensar frente a onda cuadrada de entrada 
En la figura se observa claramente que la señal de salida, tanto del SF como del SSF 
vistos en el capítulo tres, no consigue seguir a la señal de entrada provocando una  
limitación en el SR, concretamente en el SR positivo,U. Sin embargo, observando la 
gráfica del SSF AB, la señal de salida es prácticamente la señal de entrada desplazada la 
tensión entre puerta y fuente, +, del transistor de entrada Q. En este caso el valor del U será mucho mayor que en los dos casos anteriores, ya que comparando las 
pendientes correspondientes para la medición de dicho parámetro, en el caso del SSF 
AB, entrada y salida presentan prácticamente la misma pendiente. En este caso se puede 
decir por tanto, que la corriente de polarización no limita el funcionamiento global del 
seguidor de tensión en términos de SR. Respecto al UE, se puede observar en la gráfica 
que en los tres casos es muy parecido ya que en términos de corriente máxima que se 
puede tomar de la carga no existe limitación alguna. Por este motivo, el valor del UE no se incluye en las tablas de resultados presentadas.  
Los dos parámetros que caracterizan el estado transitorio de un circuito son, el ya visto 
SR, y el tiempo de establecimiento de la respuesta del sistema. Este tiempo es por 
definición el tiempo necesario para que la respuesta del sistema esté dentro de un 
porcentaje del valor final (sobre el 5%, aunque es variable según el autor). La presencia 
del rizado en la señal de salida hace que este tiempo sea mayor que el que se tendría si 
éste no estuviera, por lo que se busca la forma de disminuir este tiempo con el objetivo 
de obtener una respuesta lo más parecida a la señal de entrada. La forma de disminuir el 
tiempo de establecimiento es introduciendo compensación en el circuito, es decir, 
agregando un cero a la función de transferencia de lazo abierto, de tal forma que los 
Edurne Osés Goicoechea                                      Universidad Pública de Navarra  
- 50 - 
 
polos se desplacen a la izquierda. La siguiente figura muestra la salida de los 
correspondientes seguidores compensados, empleando parea ello un condensador de 
compensación de 1.8ÃÄ.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Se observa como el rizado disminuye, así como el tiempo de establecimiento de la 
respuesta de los sistemas correspondientes. Sin embargo, también disminuye el valor 
del SR, deduciendo por tanto que, en este caso, el SR estará limitado por el condensador 
de compensación.  
Otra forma de disminuir el tiempo de establecimiento es reduciendo el valor del 
condensador de carga, )1, ya que con valores bajos del mismo, éste conseguirá cargarse 
más rápidamente y por tanto permitirá seguir de forma más eficiente las variaciones de 
señal. Con este hecho se deduce que para valores muy elevados del condensador de 
carga, el funcionamiento del circuito se va a degradar considerablemente. Destacar sin 
embargo, que para cargas capacitivas pequeñas, como las que se emplean en el diseño 
de microchips, no es necesaria la compensación, por lo que los resultados obtenidos, 
presentados en la siguiente tabla, se han obtenido para los tres búferes vistos sin 
compensar.  
 
    6 7 $ ¹>⁄ ( 0.8 1.9 24 
Figura 5.2: Respuesta seguidores compensados frente a onda cuadrada de 
entrada 
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Concretar que para el cálculo de la distorsión armónica total, 
de entrada de , frecuencia 
dominada por el término de segundo orden, hecho que puede evitarse empleando una 
configuración diferencial, como se verá en el siguiente capítulo. El hecho de encontrar 
unos valores tan bajos para la distorsión en el caso del SF y el SSF, se traduce
señal de salida no consigue seguir a la señal de entrada. Esto se puede ver claramente en 
las siguientes gráficas, donde por un lado se presenta la señal de entrada a la izquierda y 
las salidas de los correspondientes seguidores a la derecha, do
distorsión producida en el caso del SSF.
Figura 
5.2. SÚPER SEGUIDORES DE TENSIÓN
El primer detalle a tener en cuenta es la tecnología empleada, que en este caso es una 
tecnología CMOS estándar d
Respecto a los parámetros del circuito, se ha elegido una corriente de polarización de 
. Al igual que en el caso de los seguidores de tensión vistos en el capítulo cuatro
este valor permite que el consumo de p
una contrapartida, la velocidad de respuesta del circuito será menor que para corrientes 
de polarización mayores. 
Las dimensiones de los transistores empleados se han elegido
de polarización, sabiendo que cuando por un t
que por un transistor tipo N, la relación entre sus dimensiones deberá ser mayor que la 
relación entre las dimensiones del correspondiente transistor tipo N. Esto es así porque 
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los transistores tipo P conducen en menor cantidad que los transistores tipo N y esta 
diferencia se compensa de esa forma si se quiere que ambos conduzcan la misma 
corriente. La tabla siguiente presenta los valores elegidos para las dimensiones de los 
transistores utilizados: 
 ¸ $¹Y( 5 $¹Y( Æ 72 0.6 Æ 60 1 Æ, Æ
, ÆÈ, ÆÈ
 100 0.6 Æ, Æ
 200 0.6 ÆÊ, ÆË 60 1 ÆÊ
, ÆË
 100 1 Æ³ 1.5 0.6 
Tabla 5.2: Dimensiones transistores 
A continuación se van a mostrar los cuatro circuitos diseñados, SSF, LV_SSF, SSF_AB 
y LV_SSF_AB, una tabla con los valores de los parámetros empleados, así como la 
tabla correspondiente de los resultados obtenidos. Concretar que para el cálculo del SR 
se hace uso de una señal cuadrada periódica de frecuencia  100»KL, amplitud pico-pico 
de 1.8 y tensión en DC de f0.6, mientras que para el cálculo de la distorsión 
amónica total se utiliza una señal de entrada senoidal de frecuencia y tensión en DC la 
misma pero amplitud de 1 pico-pico. El ruido equivalente de entrada se mide para una 
frecuencia de 100»KL.  
 
Figura 5.4: SSF 
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Figura 5.5: FG SSF 
 
 
 
 
Figura 5.6: SSF AB 
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Figura 5.7: FG SSF AB 
5.2.1. Tensión de alimentación de 3.3V 
ÌBbáYAXbV> >~YW@B}~ó  $( 1.65  $( f1.65 } $( f0.65 }º $( 0.2 
 $( f0.6 9 $¹6( 10 
]BX $º( 1 
$º( 1 7 $Ω( 1 
$º( 6.57 7$Ω( 6.57 
5$º( 50 
Tabla 5.3: Valores parámetros de simulación 
 
  5_  6 5__6 7 $ ¹>⁄ ( 0.4 0.4 24 15 e $l( f30.8 f32.2 f68.5 f71.4 6}ÐV lA ]BlB (MHz) 13.1 6.8 15.6 10.1 
V>WYV $¹¸( 132 132 132 132 ÁbAB lA >~@~}~V $¹Y( 7200 12000 8700 13700 7W~lV AÒAXbBlB$ √eÔ⁄ ( 22.1Õ 21.7Õ 22.3Õ 21.9Õ 
Tabla 5.4: Resultados de medida 
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Con la tabla anterior, se vuelve a ver la mejora en el comportamiento del SSF AB con 
respecto al SSF, visto en el capítulo 4, pero en este capítulo se va a hacer mayor 
hincapié en las diferencias, positivas o negativas, encontradas al emplear la técnica de 
puerta flotante ya que la comparación entre el SSF y el SSF AB ya se incluye en el 
capítulo cuatro. 
Lo que más destaca de la Tabla 5.4, es el aumento en el área de silicio ocupada en los 
casos con FG respecto a los casos sin FG. Este hecho era de esperar debido al uso de los  
dos condensadores que forman la puerta flotante, motivo que se explicará en capítulos 
posteriores. Sin embargo, también era de esperar que la mejora en linealidad fuera 
significativa, pero si se observa la tabla no sucede así. Se deduce por tanto que, en este 
caso el empleo de la técnica de puerta flotante no es beneficiosa ya que el precio a pagar 
por ello es muy alto en términos de área de silicio ocupada. 
A continuación se presentan los resultados obtenidos en la simulación post-layout que 
se explicará en el capítulo de Layouts. Con esta simulación se obtienen los resultados 
teniendo en cuenta las capacidades y resistencias parásitas, por lo que son resultados 
que podrían considerarse más cercanos a la realidad, ya que en la simulación con los 
esquemáticos no se tienen en cuenta estos efectos y en la realidad sí existen.  
  5_  6 5__6 7 $ ¹>⁄ ( 0.46 0.46 15.7 10.1 e $l( f34.8 f38.1 f69.9 f67.9 6}ÐV lA ]BlB (MHz) 10.7 4.9 12.9 7.7 
V>WYV $¹¸( 132 132 132 132 7W~lV AÒAXbBlB$ √eÔ⁄ ( . 1Õ 7Õ 22.3Õ 21.9Õ 
Tabla 5.5: Resultados de medida post-layout 
Si se comparan ambas tablas, Tabla 5.4 y Tabla 5.5, se observan valores muy similares 
para todo los parámetros. En el U no se produce una mejora tan buena como en el 
caso de la simulación con los esquemáticos pero se sigue obteniendo un aumento 
considerable. 
5.2.2. Tensión de alimentación de 1.5V 
Volviendo a la teoría presentada acerca de la técnica de puerta flotante, se decía que se 
quería utilizar en el intento de conseguir disminuir la tensión de alimentación necesaria 
para que el sistema funcionase correctamente. Por este motivo, el siguiente paso a dar 
en busca del objetivo principal será disminuir la tensión de alimentación y ver qué 
sucede. Para ello no valdrá con variar únicamente la tensión de alimentación, sino que 
también será necesario recalcular los valores de aquellos parámetros dependientes de la 
misma. Esos parámetros van a ser el conjunto de tensiones en DC, así como los valores 
de los condensadores causantes de la puerta flotante. 
En la siguiente tabla, Tabla 5.6, se muestran los nuevos valores obtenidos, algunos se 
mantienen, para los diferentes parámetros de simulación. Los valores teóricos de las 
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tensiones en DC, como son Â y Â", así como la relación entre los condensadores de la 
puerta flotante, se han calculado aplicando la teoría correspondiente; sin embargo, sus 
valores finales se han elegido de tal forma que la copia de corriente sea lo más exacta 
posible y la tensión de saturación lo más cercana a 0.2. 
ÌBbáYAXbV> >~YW@B}~ó  $( . ËÈ  $( f. ËÈ } $( 0.34 }º $( f0.7 
 $( f0.68 9 $¹6( 10 
]BX $º( 1 
$º( 1 7 $Ω( 1 
$º( 2.601 7$Ω( 2.601 
5$º( 50 
Tabla 5.6: Valores parámetros de simulación 
El hecho de bajar la tensión de alimentación, no sólo afecta en los parámetros de 
simulación, sino que la señal de entrada, así como la señal de salida también se van a 
ver modificadas.  
Empleando una tensión de alimentación de 1.5 no se tiene mucho rango de 
funcionamiento que aprovechar. Simulando los cuatro circuitos presentados en este 
capítulo, con los parámetros de la Tabla 5.6, con una señal de entrada de 0.5 de 
amplitud, se obtiene una gran distorsión, cuyo valor, en el mejor de los casos, es mayor 
que f35Ö×. Observando las gráficas  f Ø de la señal de entrada y la señal de salida, se 
aprecia claramente la saturación dada.  
Debido al mal resultado de linealidad se da un paso más, bajar la amplitud de la tensión 
de entrada. Para una amplitud de 0.3, se obtienen los resultados presentados en la 
siguiente tabla: 
  5_  6 5__6 e $l( f18.1 f47.8 f18.4 f59.4 
Tabla 5.7: Resultados distorsión 
En este caso sí hay una mejora significativa en términos de distorsión armónica para los 
casos en los que se hace uso de la técnica de puerta flotante. No se obtiene un valor 
excelente de distorsión, pero es un valor aceptable para la mejora que se consigue en 
términos de tensión de alimentación, ya que se está utilizando prácticamente la mitad de 
tensión de alimentación que en los casos anteriores. Otro precio que se está dispuesto a 
pagar, ya comentado anteriormente, es el aumento en el área de silicio ocupada debido a 
los condensadores ) y ) de las puertas flotantes. 
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Si se baja un poco más la amplitud de la tensión de entrada, concretamente a 0.1, se 
obtiene un valor de la distorsión, para el caso del LV_SSF_AB, de f71.5Ö×, 
mejorando un poco más la linealidad del circuito. No obstante, en este caso el resto de 
búferes también mejoran en linealidad pero no alcanzando el buen valor del 
LV_SSF_AB.  
Un último detalle a tener en cuenta en el diseño de estos cuatro búferes, es la 
conservación en el estado de saturación de todos los transistores de los cuatro circuitos 
en todo momento. La idea inicial era encontrar las condiciones límites en las cuales los 
casos con FG mantuvieran todos sus transistores en saturación y los casos sin FG el 
transistor Q entrara en la región de triodo. Sin embargo estas condiciones no existen, 
ya que se puede decir que el diseño de estos búferes en topología pMOS proporciona 
una mejora significativa en términos de tensión de alimentación, pero no se gana en 
tensión de entrada.  
5.3. SÚPER SEGUIDORES DE TENSIÓN 
DIFERENCIALES 
5.3.1. Tensión de alimentación de 3.3V 
Respecto al dimensionamiento de los diferentes transistores así como a los distintos 
parámetros del circuito, se emplean inicialmente los mismos valores que los utilizados 
en el diseño y simulación de los búferes no diferenciales, ya que se tiene la misma 
situación anterior pero por duplicado, luego las condiciones de funcionamiento serán las 
mismas en ambos casos. No obstante, se realiza un único cambio con el fin de mejorar 
la copia de corriente, el valor de las longitudes de los transistores pMOS principales de 
todos los circuitos pasan a ser 1μÁ en vez de 0.6μÁ, mejorando la copia de corriente, 
en la primera etapa del diseño, de 10.12μw a 10.04μw. Además también se coloca un 
transistor cascodo, Q para mejorar el comportamiento global de los búferes 
diferenciales, con dimensiones $80 0.6⁄ (. 
A continuación se van a mostrar los circuitos en configuración diferencial así como la 
tabla de resultados de simulación obtenidos, Tabla 5.8. Concretar que para el cálculo de 
la distorsión armónica total se emplea una señal senoidal de frecuencia 100»KL, 
amplitud 0.5y tensión en modo común de f0.6, mientras que para el cálculo del SR 
se hace uso de una onda cuadrada periódica de misma frecuencia pero amplitud 0.9, 
los mismos valores que en el caso anterior para realizar una comparación entre todos los 
búferes en las mismas condiciones.  
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Figura 5.8: SSF diferencial 
 
 
 
 
 
 
Figura 5.9: FG SSF diferencial 
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Figura 5.10: SSF AB diferencial 
 
 
 
 
 
 
Figura 5.11: FG SSF AB 
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_l 5__l  6_l 5__6_l 7 $ ¹>⁄ ( 3.7 3.7 15.7 9.5 e $l( f72.4 f69.8 f90.7 f89.8 6}ÐV lA ]BlB (MHz) 11.9 6.2 16.1 9.9 
V>WYV $¹¸( 198 198 198 198 ÁbAB lA >~@~}~V $YY( 0.01 0.015 0.02 0.05 7W~lV AÒAXbBlB$ √eÔ⁄ ( 19.8Õ 19.6Õ 19.9Õ 19.7Õ Ì77 $l(  304.5 262.3 254 230.8 Ì77E $l( 385.3 247 239.2 242 
Æ77 $l( 164.5 284.6 288.5 281.2 
Tabla 5.8: Resultados de medida 
Comparando los resultados obtenidos con los que se obtuvieron con los búferes no 
diferenciales, se obtiene una mejora en linealidad en todos los casos. Este hecho era de 
esperar como ya se ha comentado, ya que empleando búferes diferenciales el 
desplazamiento entre la señal de entrada y la señal de salida, existente en los búferes no 
diferenciales desaparece. Otro parámetro que también mejora, es el ruido equivalente de 
entrada, que también era de esperar ya que, como ya se ha comentado al tener entrada y 
salida diferencial, el ruido que entra por una y otra rama de entrada se anularán a la 
salida diferencial.  
Otro detalle a tener en cuenta, es el aumento en el consumo de potencia estática, ya que 
en una configuración diferencial siempre se va a hacer uso de una mayor cantidad de 
corriente estática atravesando el circuito. Si aumenta el número de ramas del circuito 
aumentará la cantidad de corriente estática atravesando dichas ramas. Respecto al ancho 
de banda, éste mejora en las configuraciones AB en comparación con las 
configuraciones en clase A. 
A continuación se presentan los resultados de la simulación Post-Layout: 
 _l 5__l  6_l 5__6_l 7 $ ¹>⁄ ( 8.2 9.4 16.5 12.7 e $l( f73.4 f67.07 f95.18 f94.1 6}ÐV lA ]BlB (MHz) 14.5 4.8 13.6 7.4 
V>WYV $¹¸( 198 198 198 198 Ì77 $l(  235.9 152.2 89.12 86.1 Ì77E $l( 167.6 123.4 89.1 85.9 
Æ77 $l( 182.7 123.5 143.5 136.6 
Tabla 5.9: Resultados de medida post-layout 
En la tabla se obtienen valores muy similares a los obtenidos con los esquemáticos, 
menos para los parámetros PSRR y CMRR. Esto puede ser debido a que en el layout la 
simetría no es tan buena como en los esquemáticos, obteniendo de esta forma peores 
resultados. 
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5.3.2. Tensión de alimentación de 1.5V 
Una vez visto el comportamiento de los búferes diferenciales empleando el valor común 
de tensión de alimentación de 3.3, se pasa a bajar la esta tensión a . È, reajustando 
de nuevo los valores correspondientes de los distintos parámetros implicados en el 
funcionamiento del circuito. Los nuevos valores son los mismos que en el caso de los 
búferes no diferenciales, mostrados en la Tabla 5.6. La tabla de resultados obtenida es la 
siguiente: 
 _l 5__l  6_l 5__6_l e $l( f29.5 f66.9 f29.7 f71.7 
V>WYV $¹¸( 90 90 90 90 
Tabla 5.10: Resultados de distorsión y consumo de potencia 
En este caso se ve mucho mejor la mejora introducida en el caso de los búferes 
diferenciales con puerta flotante respecto a los que no hacen uso de esta técnica, ya que 
el aumento en valor absoluto de la distorsión armónica total es de más de 40Ö×, un 
valor considerable. De esta forma compensa emplear una configuración diferencial de 
los búferes diseñados, a pesar de que ciertos parámetros empeoren en su valor. Además 
una vez más se confirma que el empleo de la técnica de puerta flotante mejora las 
características de funcionamiento del circuito, permitiendo emplear una tensión de 
alimentación de prácticamente la mitad, y por tanto disminuyendo así el consumo de 
potencia estática. 
Si se baja un poco más la amplitud de la señal de entrada, concretamente a 0.1, el 
valor de la distorsión armónica total aumenta en todos los casos. En este caso la mejora 
es de 20Ö×en valor absoluto, por lo que no se ve tan claramente la mejora obtenida. No 
obstante los resultados obtenidos se presentan en la siguiente tabla: 
 _l 5__l  6_l 5__6_l e $l( f67.1 f81.7 f67.4 f82.1 
Tabla 5.11: Resultados de distorsión 
Destacar que el resto de parámetros obtenidos sólo se incluyen en la primera Tabla 5.9 
ya que en el resto de situaciones no varían de forma importante. 
Uno de los objetivos finales es diseñar un transconductor que haga uso de una tensión 
de alimentación menor que la utilizada habitualmente. Como se ha visto en capítulos 
anteriores, con la técnica de puerta flotante no se ganaba en rango de entrada ya que, por 
mucho que se bajara la tensión de entrada, ningún transistor entraba en triodo. Con el 
fin de conseguir hallar las condiciones en las que una configuración con FG funcione 
perfectamente, frente a una configuración sin FG que deje de funcionar, se va a diseñar 
los búferes estudiados hasta ahora pero en configuración nMOS, es decir sustituyendo 
todos los transistores N por P’s y viceversa. De esta forma se consigue que las 
condiciones de análisis cambien, si se mira desde un punto de vista de tensiones 
necesarias para que la operación del circuito sea la correcta. 
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5.4. SÚPER SEGUIDORES DE TENSIÓN 
DIFERENCIALES nMOS 
5.4.1. Tensión de alimentación de 3.3V 
Se va a presentar únicamente la figura, Figura , de uno de los diseños nMOS diseñados, 
ya que coinciden con los búferes diferenciales ya presentados pero cambiando los 
transistores nMOS por pMOS y los pMOS por nMOS. En este sentido los valores de 
algunos de los parámetros implicados en el diseño no se van a ver afectados, pero otros 
sí que deberán ser recalculados, presentados en la siguiente tabla, donde además se 
observan los nuevos valores obtenidos: 
ÌBbáYAXbV> >~YW@B}~ó 
Æ $( 0.51 
$º( 1 7 $Ω( 1 
$º( 0.1 7$Ω( 0.1 
Tabla 5.12: Valores parámetros modificados 
  
 
Figura 5.12: SSF diferencial nMOS 
Concretar que en este caso la corriente de polarización,TG, es corriente entrante y no 
saliente. Otro detalle a tener en cuenta, como en el resto de simulaciones, es que sólo se 
tiene una fuente de corriente, y a partir de ella, a través de espejos de corriente, va 
atravesando la corriente las distintas ramas del circuito. 
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A continuación se muestran los resultados obtenidos de la simulación de los cuatro 
búferes diferenciales tipo N, empleando una tensión de alimentación de 3.3. La señal 
utilizada para calcular el SR es una onda cuadrada periódica de frecuencia de 100»KL, 
amplitud 1.8 pico-pico y una tensión en modo común igual a 0.51. Para el cálculo 
del THD se usa una señal senoidal de frecuencia 100»KL, amplitud 1 pico-pico y 
tensión en modo común de 0.51. 
 _l 5__l  6_l 5__6_l 7E $ ¹>⁄ ( f12.8 f12.1 f17.1 f16.6 e $l( f76.1 f74.8 f79.5 f79.6 6}ÐV lA ]BlB (MHz) 16.5 12.9 20.8 19.6 
V>WYV $¹¸( 198 198 198 198 ÁbAB lA >~@~}~V $YY( 0.01 0.015 0.02 0.05 7W~lV AÒAXbBlB$ √eÔ⁄ ( 16.1Õ 16.0Õ 16.2Õ 16.1Õ Ì77 $l(  233.7 241.9 230.1 247.1 Ì77E $l( 280.1 285.2 240.6 240.6 
Æ77 $l( 257.2 267.9 280.1 286.6 
Tabla 5.13: Resultados de medida 
Observando la Tabla 5.13 se puede decir que el ancho de banda sigue mejorando en las 
configuraciones clase AB en comparación con la de clase A. Además, se mantienen las 
características en términos de potencia estática consumida y ruido. Donde no se ve la 
mejora es en el THD, ya que todos los valores son iguales. Con esto se deduce que, en 
el caso de emplear los búferes diseñados en configuración nMOS, no hay beneficio 
alguno en emplear la técnica de FG con tensión de alimentación de 3.3, ya que no 
presenta mejora alguna y sí empeora en área de silicio ocupada. Realmente para ver la 
mejora introducida por la técnica de FG, habría que subir más la amplitud de entrada. 
5.4.2. Tensión de alimentación de 1.5V 
Visto que no se producen mejoras con la tensión de alimentación y los búferes en 
configuración nMOS empleados, se procede a bajar esta tensión hasta . È. Como en 
todos los casos anteriores, al bajar la tensión de alimentación, los valores de la mayoría 
de parámetros cambiarán. Además en este caso se va a intentar ajustar en la manera de 
lo posible todos los valores de estos parámetros para conseguir una copia de corriente lo 
más exacta posible y unos buenos valores de las tensiones de saturación para los 
diferentes transistores, ya que los transconductores que se diseñen van a basarse en estos 
búferes diferenciales tipo nMOS. 
Después de realizar varias simulaciones con diferentes  valores de estos parámetros, se 
han elegido los que mejores resultados proporcionaban. A continuación se presentan 
dos tablas, Tabla 5.14 y 5.15, en las que se incluyen las dimensiones de los distintos 
transistores así como los valores de los distintos parámetros. 
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 ¸ $¹Y( 5 $¹Y( Æ 160 0.6 Æ 80 0.6 Æ
  80 0.6 Æ, Æ
, ÆÈ, ÆÈ
 30 1 Æ, Æ
 60 1 ÆÊ, ÆË 90 1 ÆÊ
, ÆË
 90 0.6 Æ³ 1.5 0.6 
Tabla 5.14: Dimensiones transistores 
 
ÌBbáYAXbV> >~YW@B}~ó  $( . ËÈ  $( f. ËÈ } $( 0.3 }º $( f0.7 
Æ $( 0.51 9 $¹6( 10 
]BX $º( 1 
$º( 1 7 $Ω( 1 
$º( 0.39 7$Ω( 0.39 
5$º( 50 
Tabla 5.15: Valores parámetros de simulación 
 A continuación se presenta una tabla, Tabla 5.16, con los resultados obtenidos. La señal 
utilizada para calcular el SR es una onda cuadrada periódica de frecuencia de 100»KL, 
amplitud 1.8 pico-pico y una tensión en modo común igual a 0.51V. Para el cálculo 
del THD se usa una señal senoidal de frecuencia 100»KL, amplitud 1V pico-pico y 
tensión en modo común de 0.51. Tanto el consumo de potencia estática, como el área 
de silicio ocupada de los diferentes circuitos, no se incluyen en la tabla siguiente porque 
son los mismos valores que en el caso de los búferes diferenciales pMOS.  
 _l 5__l  6_l 5__6_l 7E $ ¹>⁄ ( f5.5 f5.1 f10.4 f9.9 e $l( f24.2 f58.6 f24.2 f60.4 6}ÐV lA ]BlB (MHz) 12.1 9.4 19.7 17.03 7W~lV AÒAXbBlB$ √eÔ⁄ ( 18.9Õ 17.8Õ 19Õ 17.9Õ Ì77 $l(  245.8 239.8 110.3 256.2 Ì77E $l( 271.6 281.8 108.6 240.9 
Æ77 $l( 266.3 251.3 103.6 272.1 
Tabla 5.16: Resultados de medida 
En este caso sí se aprecia la mejora producida al emplear la técnica de FG, ya que los 
valores de la distorsión armónica para estos casos se diferencian de los casos sin FG en 
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unos 30Ö×. Además en este punto el transistor de entrada M1 de los casos sin FG entra 
a la región de triodo, mientras que los transistores de entrada de los casos con FG se 
mantienen en saturación funcionando correctamente.  
Tras los resultados obtenidos, ahora sí se puede confirmar que el empleo de la técnica 
de FG es beneficioso para trabajar con tensiones de alimentación bajas, permitiendo 
trabajar hasta tal punto en el que los casos sin FG no sirven. Además, si se hace 
disminuir la señal de entrada a una amplitud de 0.1, los búferes diferenciales con FG 
seguirán funcionando perfectamente dando valores de distorsión muy buenos, mientras 
que los búferes sin FG continuarán con su transistor de entrada en la región de triodo. 
Los resultados de THD se muestran a continuación: 
 _l 5__l  6_l 5__6_l e $l( f50.1 f80.1 f50.9 f80.6 
Tabla 5.17: Resultados de distorsión 
Queda comprobada la necesidad de emplear la técnica de puerta flotante para el diseño 
de seguidores de tensión que emplean baja tensión de alimentación y baja señal de 
entrada, manteniendo buenas prestaciones en términos de potencia estática consumida y 
distorsión armónica. 
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6.1. DEFINICIONES 
Un amplificador de tensión o de corriente es un dispositivo caracterizado por 
proporcionar a la salida el mismo tipo de parámetro que el que presenta a su entrada, 
pero amplificado, de ahí su nombre. Las respectivas expresiones que muestran este 
comportamiento son las siguientes: 
   (6. 1)  
donde A es la ganancia del amplificador en cuestión. 
Un amplificador operacional de transconductancia, también llamado OTA (Operational 
Transconductance Amplifier), es un dispositivo caracterizado por proporcionar a su 
salida una corriente proporcional a la tensión aplicada en la entrada, de modo que 
idealmente se puede considerar como una fuente de corriente controlada por tensión 
cuya expresión es la siguiente: 
9VWX  Y · ~         (6. 2) 
La gran diferencia entre un amplificador operacional convencional y un OTA es la 
resistencia de salida que presenta cada uno de ellos. En el caso de un amplificador 
operacional convencional, presenta una resistencia de salida baja, que se traduce en una 
alta ganancia en tensión con cargas resistivas pequeñas, mientras que un OTA presenta 
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una resistencia de salida elevada, que lo hace idóneo para su uso con cargas capacitivas 
o cargas resistivas relativamente grandes. Con esta diferenciación, se puede ver que un 
amplificador operacional puede ser entendido como un OTA seguido de un buffer de 
salida, ya que el OTA, con salida de alta impedancia, devuelve una corriente de salida 
proporcional a la tensión de entrada, y una tensión de salida muy amplificada 
comparada con la de entrada. Este último hecho se debe a la alta ganancia en tensión del 
OTA. La salida del OTA va por tanto a la entrada del buffer cuya función es tan sólo 
copiar esa tensión de su entrada a su salida, pero pasando de un terminal de alta 
impedancia a uno de baja impedancia. 
A pesar de que se han definido como fuentes de corriente controladas por tensión, los 
OTAS funcionan como tal únicamente en un pequeño rango de tensiones de entrada. De 
hecho, tal y como se define este parámetro, se tendrá una pendiente muy elevada en la 
curva de Td¬S frente a .", pero en un rango de entrada muy pequeño. En consecuencia, 
si la finalidad que se persigue es emplear el OTA en aplicaciones que requieran una 
conversión lineal tensión-corriente en rangos más amplios de entrada, será necesario 
realizar una linealización de la respuesta Td¬S frente a .". El resultado de esta acción 
será un OTA linealizado (linear OTA) o Tansconductor, que presentará una respuesta 
lineal de pendiente más suavizada, es decir presentará un valor menor de 
transconductancia, pero en un rango más amplio de tensión de entrada. Apuntar que este 
nombre también se emplea en la literatura para referenciar a los OTA’s convencionales. 
En las figuras que a continuación se presentan, se representan gráficamente la corriente 
de salida en función de la tensión de entrada para las dos configuraciones, así como los 
símbolos con los que se representa cada una de ellas. 
 
Figura 6.1: Relaciones Vin-Iout y símbolos que los representan de un OTA convencional y 
un OTA linealizado o transconductor respectivamente. 
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6.2. CONFIGURACIONES BÁSICAS 
La implementación más sencilla posible de un OTA es la mostrada en la Figura , que 
corresponde con simple un par diferencial.  
 
Figura 6.2: OTA básico 
La transconductancia, ÚÁ de este circuito es igual a la ^_ de los transistores del par 
diferencial, puesto que ambos transistores, Q y Q, se consideran iguales. La relación 
entre la tensión de entrada y la corriente de salida es la siguiente: 
~VWX  ~  ~  Y · $ f E(  Y · ~    (6. 3) 
Sin embargo, esta relación sólo va a ser válida trabajando en pequeña señal. Si se parte 
de una señal de entrada pequeña y se va aumentando progresivamente, se comprueba 
que, contrastándolo con la Figura  se pierde linealidad en la medida en que el modelo en 
pequeña señal deja de ser válido, además de que la salida en corriente se satura 
rápidamente al valor absoluto de la corriente de polarización. 
La transconductancia de un OTA se puede ajustar en un amplio rango de valores 
haciendo variar la corriente de polarización,TG, ya que la gm de un transistor MOS en 
saturación, tal y como deduce de la expresión (6.4), es directamente proporcional a la 
raíz cuadrada de la corriente en DC que lo atraviesa. La variable »" de la expresión 
(6.4), es el parámetro de transconductancia de un transistor nMOS, la corriente T*+ es la 
corriente en DC, y ` y a son la anchura y la longitud del canal respectivamente. 
=Y  ·9 5¸         (6. 4) 
Hasta aquí se ha visto que el OTA convencional presenta una amplia ganancia pero muy 
poco rango de entrada. Debido a que esta característica es indispensable para ciertas 
aplicaciones como el filtrado tiempo-continuo, en algunas ocasiones es necesaria una 
linealización del OTA con el fin de ensanchar la zona de operación lineal y poder 
emplear un intervalo de tensiones de entrada mayor. El método de linealización más 
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común consiste en introducir un elemento resistivo entre los terminales de fuente de los 
dos transistores que forman el par diferencial de forma que la corriente de salida sea 
proporcional a la corriente que atraviesa el elemento resistivo. La Figura  muestra esta 
idea y recibe el nombre de Degeneración de fuente, ya que la ganancia va a disminuir 
respecto el caso anterior. 
 
Figura 6.3: OTA básico linealizado mediante una resistencia 
Al igual que en el circuito del OTA básico, los dos transistores Q y Q también son 
iguales. La corriente diferencial de salida será igual a dos veces la corriente que 
atraviesa la resistencia, es decir, dos veces la diferencia entre la corriente que atraviesa 
el transistor Q y la que atraviesa el transistor Q. La relación entre la tensión  de 
entrada y la corriente de salida en este caso es la siguiente: 
~Vl   · ~VWX   · $EÛ(7   · ~7       (6. 5) 
Y  7          (6. 6) 
En la Figura  se representa la respuesta de este tipo de circuitos, en la que se muestran 
una pendiente mucho más suavizada y un rango de entrada mayor en comparación con 
el OTA básico. 
6.3. TÉCNICAS DE SINTONÍA 
Los transconductores CMOS, también conocidos como Amplificadores Operacionales 
linealizados, son ampliamente utilizados en una gran variedad de aplicaciones como ya 
se ha comentado en el punto anterior. En muchas de ellas, como en los filtros Gm-C o 
en los VGAs, es necesario poder ajustar la transconductancia con el fin de compensar 
las variaciones de temperatura y proceso, es decir es necesaria la sintonía.  
Proporcionar sintonía en un transconductor no es una tarea imprescindible, y además si 
se realiza, se debe realizar correctamente, ya que una aproximación de sintonía 
ineficiente puede degradar notablemente el funcionamiento del tranconductor en 
términos de distorsión, ancho de banda, o rango de entrada.  
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En la siguiente figura se muestran dos estrategias convencionales de sintonía, en las que 
la tensión de entrada se copia a los terminales de una resistencia mediante seguidores de 
tensión de entrada. 
 
Figura 6.4: Forma más sencilla de realizar la sintonía 
 
Figura 6.5: Sintonía basada en el escalado de las corrientes de salida 
Las resistencias realizan la conversión tensión-corriente en ambos casos, y esta corriente 
resultante se transporta hasta la salida mediante dos seguidores de corriente, 
implementados habitualmente mediante espejos de corriente.  
La combinación entre el seguidor de tensión y el seguidor de corriente origina unos 
convectores de corriente de segunda generación, que reciben el nombre de CCII, 
resultando en unos transconductores formados por dos CCIIs con una disposición 
diferencial y una resistencia (2). Estos transconductores son ampliamente utilizados ya 
que proporcionan alta linealidad y reducen la sensibilidad a efectos de segundo orden. 
En la primera figura mostrada, Figura , se muestra la aproximación más simple para 
realizar la sintonía en un transconductor. Ésta consiste en ir variando el valor de las 
resistencias, empleando para ello una conversión tensión-corriente  f T. Normalmente 
para implementar las resistencias variables, se emplearán transistores MOS operando en 
la región de triodo en vez de resistencias pasivas, ya que en estas últimas su valor es 
fijo. Para conseguir la variación en el valor de las resistencias se irá variando la tensión 
en la puerta de los transistores empleados. 
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A pesar de ser el camino más fácil  para realizar la sintonía en un transconductor, esta 
aproximación degrada notablemente la linealidad total del circuito. La Figura  muestra 
una aproximación alternativa basada en el escalado de las corrientes de salida, las cuales 
pueden conseguirse haciendo que los seguidores de corriente proporcionen ganancia o 
atenuación a las mismas. 
Esta segunda aproximación no modifica el núcleo interno de la conversión tensión-
corriente, y el escalado de la corriente se puede realizar por ejemplo gracias a circuitos 
multiplicadores de transconductancia o espejos programables de corriente. No obstante, 
estos espejos programables a menudo proporcionan linealidad limitada y rangos de 
salida disponibles reducidos. 
Vistas las dos posibilidades de conseguir la sintonía en un transconductor, en ambas se 
encuentra algún que otro inconveniente. Para aliviar estos problemas se puede hacer uso 
de técnicas ya vistas como el empleo de transistores de puerta flotante o cuasi-flotante. 
No se va a profundizar más en este apartado de técnicas de sintonía ya que, en los 
transconductores diseñados en este proyecto, no se aplica ninguna técnica de sintonía 
debido al poco rango dinámico disponible al utilizar la configuración pMOS de los 
mismos y baja tensión de alimentación, debido al uso de tensiones <0 grandes. En la 
versión NMOS del transconductor, se puede bajar la tensión de entrada de modo común 
con el FGMOS y esto hace que baje la tensión de salida. Esto aumenta el rango de 
sintonía si se utiliza para la sintonía una resistencia activa (un transistor en triodo) en 
lugar de una resistencia pasiva. 
6.4. APLICACIONES 
Como ya se ha comentado anteriormente, una de las aplicaciones más inmediatas de un 
OTA es la fabricación de amplificadores operacionales. Si se quiere conseguir una 
ganancia en tensión alta, bastará con añadir un buffer que proporcione baja impedancia 
de salida. En este primer caso no se persigue obtener un funcionamiento lineal en un 
amplio rango de entrada, si no que lo importante es conseguir un valor alto de 
transconductancia, de aquí el uso del OTA en lugar del transconductor. 
Por otro lado, la linealización de un OTA da lugar a nuevas aplicaciones, de las cuales 
la más interesante es el diseño de filtros activos, entre los que destacan los filtros Gm-C. 
Este es uno de los campos en el que los transconductores van sustituyendo 
progresivamente al amplificador operacional. 
La ventaja de un transconductor con respecto a un amplificador operacional consiste en 
que, este último necesita ser realimentado para conseguir una respuesta lineal, mientras 
que el funcionamiento del transconductor ya es lineal en lazo abierto, sin necesidad de 
realimentación alguna. El problema de la realimentación negativa de un amplificador 
operacional es que reduce considerablemente el ancho de banda de funcionamiento, 
típicamente hasta frecuencias de en torno a cientos de »KL, mientras que un 
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transconductor funciona correctamente en un rango de decenas de QKL, permitiendo un 
diseño de filtros de más ancho de banda. Por otro lado, los filtros Gm-C, tienden a 
ocupar menos área y a consumir menos potencia para un mismo ancho de banda. Como 
contrapartida, el uso de transconductores en lugar de amplificadores realimentados 
implica la necesidad de un diseño más minucioso y preciso, puesto que la linealidad de 
la transconductancia depende por completo de la calidad del mismo. En cambio, el 
comportamiento lineal conseguido mediante realimentación negativa, depende 
fundamentalmente del bloque de realimentación, normalmente formado por 
componentes pasivos y por tanto muy lineales, y siendo en consecuencia bastante 
insensible a las imprecisiones de la etapa amplificadora si la ganancia es 
suficientemente alta. Otras aplicaciones de los transconductores son: 
• diseño de multiplicadores analógicos 
• implementación de bloques de control automático de ganancia. 
• convertidores A/D y D/A. 
• amplificadores de ganancia variable (VGAs) 
• interfaces de sensores 
A continuación se explica un poco más dos aplicaciones ampliamente utilizadas del 
transconductor.  
6.4.1. Transconductor clase AB 
Los transconductores clase AB son necesarios para conseguir un bajo consumo de 
potencia estática a la vez que no degradan el comportamiento dinámico del circuito, 
como ocurre en los filtros Gm-C.  
Un transconductor clase AB basado en el SSF AB se muestra en la Figura . Este 
transconductor emplea el SSF AB diferencial visto, con el fin de trasladar la tensión 
diferencial de entrada desde un nodo de alta impedancia, la entrada, hasta unos nodos de 
baja impedancia como son los terminales de salida del seguidor.  
Para conseguir la conversión tensión-corriente se conectan dos resistencias pasivas en 
serie, cuyo valor total es igual a 2, entre los terminales de salida. El motivo por el cual 
se utilizan dos resistencias pasivas iguales en serie y no una única resistencia pasiva de 
valor 2, es porque así se puede sensar en el terminal común de ambas resistencias la 
tensión en modo común de la etapa previa, lo cual simplifica el diseño del circuito de 
realimentación de modo común de dicha etapa previa. 
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Figura 6.6: Transconductor clase AB 
La corriente que atraviesa las resistencias, resultado de la conversión tensión-corriente, 
se desplaza al nodo de salida de alta impedancia mediante un espejo que copia la 
corriente en la rama de salida del buffer diferencial. La corriente de salida diferencial 
viene dada por la siguiente expresión: 
9VWXl  97  ~l7          (6. 7) 
En este circuito se obtienen altos valores de linealidad gracias al empleo de resistencias 
pasivas, así como a la precisión en el seguidor de tensión debido a la alta ganancia del 
lazo de realimentación del mismo. En términos de distorsión armónica total, THD, se 
aprecia que ésta está dominada por el armónico de tercer orden, debido a la 
configuración diferencial empleada, lo que se traduce en un valor del THD menor. 
Además, la operación en clase AB del buffer, permite el empleo de corrientes de 
polarización de valor reducido, sin restringir la corriente máxima de salida que se puede 
llegar a obtener. 
Una microfotografía del tansconductor tratado se presenta a continuación: 
 
Figura 6.7: Microfotografía del transconductor 
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6.4.2. Transconductor AB sintonizable rail-to-
rail 
El transconductor clase AB de la Figura , presenta principalmente dos inconvenientes. 
El primero de ellos tiene que ver con la transconductancia del circuito, mientras que el 
segundo está relacionado con el rango de funcionamiento del mismo.  
El problema con la transconductancia es que ésta no se puede ajustar libremente, lo cual  
en ciertas aplicaciones es necesario. Respecto al problema con el rango de 
funcionamiento, resulta que la entrada no es rail-to-rail. Esto quiere decir que la señal de 
entrada no puede tomar valores cercanos a la tensión de alimentación, hecho que hace 
que no se haga un uso eficiente del rango de tensión en el cual opera el circuito. 
Estos dos inconvenientes, se pueden solucionar utilizando la configuración presentada 
en la figura siguiente, correspondiente a un transconductor AB sintonizable rail-to-rail.  
 
Figura 6.8: Transconductor AB sintonizable rail-to-rail 
Para conseguir la operación rail-to-rail, y acabar con la limitación en las oscilaciones de 
entrada, se hace uso de transistores MOS de puerta flotante de dos entradas en la entrada 
del transconductor. De esta forma, el terminal de puerta del transistor Q se acoplará 
capacitivamente a la tensión de entrada a través del condensador ), y a la tensión  ++ a 
través del condensador ). Si se asume que la capacidad intrínseca del terminal de 
puerta es mucho menor que la suma de los dos condensadores, )  ), la tensión 
diferencial en las puertas de entrada vendrá dada por la siguiente expresión: 
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l  


 ~l  


        (6. 8) 
dando lugar a una tensión de puerta cuyo valor coincide con la tensión de entrada pero 
atenuada por un factor [  ) $)  )(⁄ , y desplazada en nivel en un valor ++) $)  )(⁄ . Eligiendo adecuadamente los valores de los condensadores ) y ), la 
oscilación de entrada se podrá ajustar de tal forma que haga uso eficiente del rango de 
tensión disponible en el terminal de puerta del transistor Q. Respecto a la atenuación 
en la señal de entrada, ésta mejora la linealidad del circuito pero por otro lado aumenta 
la tensión equivalente de ruido en un factor de 1 [⁄ . 
El transconductor presentado en este apartado se dice que es sintonizable. Para 
conseguir una sintonía continua se utiliza un transistor MOS, Q3, operando en la región 
óhmica como elemento resistivo para la conversión tensión-corriente. Además, se 
emplean técnicas de puerta cuasi-flotante para mejorar la linealidad. Respecto a la 
tensión en DC, G./0, que fija el valor de la transconductancia del circuito, se aplica  
utilizando un elemento resistivo de gran valor conectado al terminal de puerta del 
transistor Q3. La tensión en la puerta de dicho transistor podrá por tanto oscilar 
libremente en AC. Los dos condensadores, )-/S,  que se encuentran conectados entre los 
terminales de  drenador  y fuente del transistor Q3 y su puerta respectivamente, tienen 
como función linealizar la conversión tensión-corriente, generando en la puerta de este 
transistor, una señal en AC igual a la media entre las tensiones en AC de drenador y 
fuente. 
Por último, cabe destacar la forma en que está polarizado el transistor Q, ya que no es 
la manera habitual de polarizar un transistor. En las topologías vistas hasta ahora, se 
utilizaba una fuente de corriente pMOS conectada al terminal de puerta del transistor de 
entrada, en este caso Q. Sin embargo, ahora la corriente de polarización TG, la cual 
fluye a través del transistor Q, se toma directamente del transistor pMOS Qz que 
polariza adaptativamente la etapa de salida. De esta forma, el transistor Qz tiene el 
doble de relación W⁄L que en el caso del SSF AB, aumentando así la corriente 
dinámica. Como la corriente de drenador del transistor Qz se copia gracias a los espejos 
de corriente como Qz, la corriente de polarización se debe substraer de la rama de 
salida del transconductor, como muestra la Figura . 
6.5. DISEÑO TRANSCONDUCTOR 
Como ya se ha comentado en capítulos anteriores, el diseño de los distintos 
transconductores implementados en este proyecto parte de los búferes diferenciales tipo 
N. Para conseguir la función del transconductor de transformar la tensión de entrada en 
corriente de salida, simplemente se conecta una resistencia entre los terminales de la 
salida diferencial de tal forma que se produce una caída de potencial entre los bornes de 
la resistencia generando un corriente que la atraviesa. Queda claro que conforme esta 
resistencia aumente en valor, la corriente que la atraviese disminuirá en igual medida. 
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Recordar en este punto el funcionamiento en clase A y clase AB de los búferes 
diferenciales tipo nMOS, explicado en punto 5.2.1.2 del correspondiente capítulo 5, ya 
que el funcionamiento de los transconductores se basa en dicha explicación.  
En ausencia de señal, Ü3=0, la corriente de salida tanto del transconductor clase A, como 
el transconductor clase AB, es nula, por lo que se vuelve a dar la situación en la que, 
trabajando en DC, el comportamiento de los dos circuitos es idéntico. Sin embargo, la 
situación cambia cuando se introduce una señal de entrada en ambos circuitos. En el 
caso del transconductor clase A, al introducir una señal de entrada se genera una 
corriente que atraviesa la resistencia , y se obtiene una corriente de salida diferencial 
igual a Üd¬S f Üd¬SE  2Ü3, que como mucho podrá ser 2TG. En el caso del transconductor 
clase AB, al aplicar una tensión positiva en el terminal de entrada, se produce una 
variación negativa en la puerta del transistor Q. Esta variación se transfiere a la puerta 
del transistor Qz, ya que, debido al gran valor de la resistencia Rlarge, el condensador 
no tiene la capacidad de cargarse y descargarse rápidamente y actúa como una batería 
flotante. La disminución en la tensión de puerta del transistor Qz, hace que disminuya 
su ||+| provocando una reducción en la cantidad de corriente que lo atraviesa. A su vez 
la tensión en la puerta del transistor Q también disminuye, pero en este caso su 
corriente de drenador aumenta ya que se trata de un transistor pMOS. El resultado final 
de esta señal de entrada, es el aumento de la corriente que atraviesa el transistor Q, y 
por tanto de la corriente que puede salir del circuito hacia la resistencia. De esta forma 
se consigue la operación en clase AB, con la que se va a poder conducir corrientes altas 
manteniendo el consumo de potencia estático en un valor bajo. Además, van a mejorar 
los resultados referentes al SR.   
6.5.1. Dimensionamiento y Resultados de 
medida 
El conjunto de transconductores que se va a analizar está formado por cuatro 
transconductores tipo nMOS, generados a partir de los búferes diferenciales tipo N, 
vistos en el capítulo5. De esta forma se van a diseñar dos transconductores clase A, y 
dos transconductores clase AB, sin FG y con FG respectivamente en cada caso. Los 
cuatro transconductores son los que se muestran a continuación: 
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Figura 6.9: Transconductor básico 
 
 
Figura 6.10: FG Transconductor 
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Figura 6.11: Transconductor AB 
 
 
Figura 6.12: FG Transconductor AB 
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6.5.1.1. Tensión de alimentación de 3.3V 
En un primer momento, el diseño y simulación de los transconductores se realiza con 
las dimensiones de los transistores y los valores de los parámetros empleados en los 
búferes diferenciales tipo N vistos en el capítulo anterior, concretamente en las Tablas 
5.11 y 5.14 respectivamente. Se comienza con una tensión de alimentación de 3.3. 
Los resultados obtenidos, empleando una señal senoidal de entrada de 100»KL de 
frecuencia, amplitud 1 pico-pico, y tensión en modo común de 0.51, son lo que 
siguen en la Tabla 6.18. Concretar también que para el cálculo del SR, al igual que en el 
resto de casos, se hace uso de una señal de entrada correspondiente a una onda cuadrada 
periódica de frecuencia 100»KÝ, tensión en modo común de 0.51 y amplitud de 1.8 
pico-pico. 
 bB>} 5_bB>} bB>}_ 6 5_bB>}_6 e $l( f81.6 f82.0 f81.2 f81.3 
Tabla 6.18: Resultados distorsión alimentación 3.3V 
La tabla superior, obtenida partiendo de una tensión de alimentación de 3.3, muestra 
las mismas características vistas en el caso de los búferes diferenciales, ya que en 
términos de linealidad, no hay mejora alguna del caso de no emplear FG a la situación 
de emplearla, por lo que no tiene sentido complicar un diseño si no se van a obtener 
mejoras. Por este mismo motivo, para esta tensión de alimentación únicamente se 
muestran los resultados para el THD, ya que el objetivo final es poder bajar esta tensión 
de alimentación, luego si se ve que se puede llegar a bajar dicha tensión, el resto de 
parámetros se calcularan para ese caso. 
6.5.1.2. Tensión de alimentación de 1.5V 
En este momento se baja la tensión de alimentación a . È, y se vuelve a calcular el 
THD, obteniendo los siguientes resultados: 
 bB>} 5_bB>} bB>}_ 6 5_bB>}_6 e $l( f23 f49.4 f23.6 f79.3 
Tabla 6.2: Resultados distorsión alimentación 1.5V 
Observando la tabla de resultados, se puede ver que ahora sí se produce una mejora 
considerable en términos de linealidad, ya que para los casos con FG, y concretamente 
el caso del SSF AB, se consigue un THD de f79.3Ö×, 50Ö× mayor que en cualquiera 
de los casos diseñados sin FG.  
Además de los parámetros vistos hasta ahora, con el diseño de los transconductores se 
introduce un nuevo parámetro, la resistencia  encargada de generar la corriente de 
salida de los circuitos. El valor de esta resistencia no debe elegirse sin antes detenerse a 
pensar en las consecuencias. Con un valor bajo de esta resistencia, se consiguen buenos 
resultados referentes al ruido térmico ya que cuanto menor es el valor de una resistencia 
real, menor es el ruido térmico generada en ella. Sin embargo, la distorsión armónica 
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empeora para valores bajos de esta resistencia luego existirá un compromiso entre el 
valor de la resistencia y el THD. Un ejemplo para ver claramente este hecho, para una 
resistencia de 50» se tiene, en el mejor de los casos un THD de  f79.3Ö×, mientras 
que para una resistencia de 80», se obtiene un THD de f62.6Ö×. 
Para el resto de simulaciones se toma una resistencia de 50», ya que es un valor que da 
unos resultados con los cuales se ve más claramente la mejora producida con el  
LV_Transconductor: AB respecto a los otros tres diseños. La tabla final de resultados se 
muestra a continuación. Para obtener el SR y el THD, se  emplean las mismas señales 
de entrada que se han empleado para todo el PFC a la hora de obtener estos parámetros.  
 bB>}5_bB>} bB>}_ 6 5_bB>}_6 e $l( f23 f49.4 f23.6 f79.3 ¸ $ÆeÔ( 41.7 80.1 72.9 53.5 
V>WYV $¹¸( 150 150 150 150 
Æ77 $l( 309 324.7 206 324.1 Ì77 $l( 361.6 308.7 208.7 318.1 Ì77E $l( 351.6 347.9 218.3 325.7 
Tabla 6.3: Resultados medida 
Si ahora se baja la amplitud de la señal de entrada a 0.1, los resultados obtenidos no 
suponen una gran mejora. Sí que disminuye un poco el valor del THD pero nada 
importante, motivo por el cual no se incluyen los valores. Notar también que el área de 
silicio ocupada por los transconductores tampoco se incluye, debido a que no se ha 
realizado el layout completo de los mismos. 
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En este capítulo se van a presentar las técnicas empleadas para desarrollar los layouts de 
los diferentes circuitos, así como los layouts realizados en este proyecto. 
7.1. TÉCNICAS DE LAYOUT 
Uno de los pasos más importantes en el diseño de un microchip es la realización del 
layout del circuito en cuestión, ya que es aquí donde el diseñador describe 
detalladamente la geometría y las posiciones relativas de cada capa del mismo. Es muy 
importante a la hora de realizar un layout no violar ninguna de las reglas de diseño 
relativas al proceso de fabricación, para así asegurar una alta probabilidad de 
fabricación libre de defectos. Dentro de las herramientas de diseño de Cadence, en este 
proyecto se emplea el principal editor de layouts del mismo que recibe el nombre de 
Virtuoso.  
Cuando se realiza el layout de un circuito se deben tener en cuenta varios factores. El 
primero de ellos es conocer la tecnología con la que se va a trabajar. En este proyecto la 
tecnología disponible es la estándar CMOS 0.5μÁ de pozo N o sustrato P, por lo que 
los transistores nMOS se implementarán directamente sobre el sustrato tipo p, mientras 
que los transistores pMOS tendrán que ser creados en el interior de un pozo tipo n. 
Otro factor a tener en cuenta consiste en detectar qué componentes del circuito deben 
ser necesariamente iguales, es decir aquellos componentes que operen exactamente 
igual. La realidad que rodea todo esto, es que no sirve recrear exactamente la misma 
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disposición de los componentes que la que se tiene en el esquemático ya que, si así se 
hace, a la hora de fabricar el chip, los resultados obtenidos en la medida del mismo no 
coincidirán con los obtenidos en simulación, y por tanto el chip no funcionará 
correctamente.  
La idea fundamental para que dos componentes sean iguales y se comporten de forma 
similar, no reside únicamente en que ambos componentes tengan las mismas 
dimensiones, sino que también es necesario que tengan una misma orientación y un 
mismo entorno de trabajo. Para conseguir estas condiciones, es conveniente que los 
componentes en cuestión se coloquen lo más próximos posible entre sí en el layout, a 
pesar de que en el esquemático se encuentren muy distanciados. Concretando con lo 
dicho en el párrafo anterior, los componentes que deben ser iguales, y por tanto 
comportarse de igual forma son: transistores que forman parte de los espejos de 
corriente, transistores de entrada de un circuito de entrada diferencial, resistencias que 
tienen que tener un valor similar a lo largo de todo el circuito, o condensadores que se 
encuentran en ambas salidas de un circuito diferencial.  
Una buena técnica para conseguir que dos componentes que tienen que ser iguales lo 
sean también en el layout, es decir para conseguir un buen matching entre componentes, 
es la técnica del interdigitado, empleada en este proyecto. Esta técnica mejora el 
matching principalmente de dos componentes, transistores y resistencias, y consiste en 
dividir los componentes a los que se le va a aplicar dicha técnica, en varios trozos o 
componentes más pequeños, de tal forma que luego se entrelacen los trozos de un 
componente con los trozos de otro componente al que tiene que ser igual, mejorando la 
homogeneidad entre los mismos. 
Siguiendo este mismo camino, se ha comentado que para que dos componentes sean 
iguales en un layout, deben tener una misma orientación y encontrarse en un mismo 
entorno de trabajo. Para conseguir que los componentes en cuestión estén en el mismo 
entorno se hace uso de los llamados componentes dummy, los cuales se van a explicar a 
través de un ejemplo, ya que es la forma más sencilla de entenderlos. Se parte de la idea 
de que hay que dividir en trozos dos componentes que tienen que ser iguales. Se puede 
imaginar ahora que estos trozos tienen que entrelazarse de tal forma que queden los 
componentes conectados en paralelo. Pues bien, resulta que cada uno de los trozos va a 
estar rodeado a izquierda y derecha por otro trozo igual a él, excepto el primer y último 
trozo, que únicamente tendrán trozo a uno de sus lados quedando el otro lado libre. Este 
hecho puede hacer que el comportamiento de los trozos de los extremos sea diferente al 
resto, por lo que se emplean los ya nombrados componentes dummy que se colocarán 
justo en las posiciones libres de estos componentes de los extremos. Destacar que los 
componentes dummy presentan sus dos bornes cortocircuitados y conectados a tierra, de 
forma que no operen y únicamente sirvan para homogeneizar el contorno, garantizando 
que las condiciones de contorno son las mismas para todos los componentes. 
Un último detalle que no hay que olvidar a la hora de realizar un layout, es la casi 
necesidad de rodear todos los componentes del layout por una serie de conexiones que 
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reciben el nombre de conexiones a sustrato, y que en realidad no son más que contactos Q_v. La finalidad de estas conexiones es de proteger los distintos componentes, de tal 
forma que la presencia de un componente no afecte a otro componente por estar 
próximo a él. 
El siguiente paso a dar una vez realizado el layout de los circuitos, es el análisis llamado 
“layout versus esquemático”. Para ello es necesario haber realizado la extracción del 
circuito, vista que es de gran ayuda para comprobar que todas las conexiones entre los 
distintos elementos son correctas, que no hay nada cortocircuitado, así como nodos 
flotantes, y además muestra las distintas capacidades y resistencias parásitas que 
inevitablemente se dan entre capa y capa del chip. Una vez hecha la extracción es 
momento de realizar el análisis correspondiente, encargado de comparar el circuito 
original, esquemático, y el circuito extraído del mismo, comprobando que ambos son 
equivalentes, y asegurando que el layout del circuito esté bien realizado. Detallar que 
siempre que se realiza un cambio en el layout de un circuito, hay que obtener el extraído 
del mismo.  
Una vez que las diferencias entre esquemático y extraído son nulas, se realiza la 
simulación “Post- Layout”. Esta simulación proporciona una evaluación de la velocidad 
de circuito, de los fallos que pudieran darse debidos a los errores por el retardo de la 
señal, y todo ello teniendo en cuenta las resistencias y capacidades parásitas. 
Para terminar con el diseño del microchip únicamente faltará introducir el circuito en el 
frame, hacer las conexiones oportunas a los pads y enviarlo a fabricar. 
7.2. LAYOUTS REALIZADOS 
A continuación se presentan los diferentes layouts realizados, layouts de los diferentes 
circuitos simulados, así como algunos de los componentes que los forman. 
La primera figura que se presenta, Figura 7.1, corresponde con el layout de los circuitos 
vistos en el punto “5.2. Súper seguidores de tensión”. Igual resulta extraño que se tienen 
cuatro circuitos y un único layout, pero es correcto ya que gracias al interdigitado, los 
transistores principales de los distintos espejos de corriente, se pueden dibujar como un 
único bloque. 
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Figura 7.1: Layout SSF, FG SSF, SSF AB, FG SSF AB 
A continuación, Figura 7.2, se muestra el interdigitado de los seis transistores 
principales de los espejos de corriente pMOS que comparten surtidor en todos los casos, 
y puerta únicamente para los casos en clase A. Para su realización se aplica el hecho de 
que el layout de un transistor es igual por ambos lados, derecha e izquierda, pudiendo 
ser indistintamente surtidor y drenador o drenador y surtidor respectivamente. Gracias a 
esta característica, y a la posibilidad de Cadence de emplear la multiplicidad de un 
transistor para convertirlo en varios transistores de menor tamaño, se consigue el 
interdigitado.  
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Figura 7.2: Interdigitado 
A continuación se presenta una parte del interdigitado de los transistores principales del 
espejo nMOS de la parte inferior. Con esta figura se pretende mostrar únicamente la 
existencia del transistor dummy, cortocircuitado y representado con un aspa. 
 
Figura 7.3: Transistor dummy 
La siguiente figura, Figura 7.4, muestra el layout de una resistencia :/R<;, empleada 
para pasar de clase A a clase AB. Como ya se comentó la resistencia se realiza con un 
transistor conectado como diodo operando en la región de corte, es decir, +  0, por 
lo que surtidor y puerta estarán unidos. 
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Figura 7.4: Transistor de tamaño mínimo operando en la región de corte 
A continuación, Figura 7.5, se presenta el layout de un condensador que participa 
también en la transición de clase A a clase AB. En la figura se ven dos capas, una roja 
(poly) y otra amarilla (elec) correspondientes con la placa inferior y la placa superior del 
condensador respectivamente. La capa amarilla es la que proporciona la capacidad del 
condensador, y por tanto el borne positivo del condensador, por lo que será la primera 
en dibujar. La capa roja se dibuja después cumpliendo únicamente que su tamaño sea 
mayor que la capa amarilla. El contacto utilizado es Q_«Þßà. 
 
Figura 7.5: Condensador Cbat 
La siguiente figura, Figura 7.6, muestra también condensadores, pero se observa que no 
se  parece mucho al condensador superior. Este hecho se debe a que la siguiente figura 
muestra los dos condensadores responsables de la puerta flotante. Como ya se ha 
comentado en capítulos anteriores, teóricamente, la puerta flotante no es capaz ni de 
cargarse ni de descargarse, lo que hace que la carga inicial que se almacena en ella se 
conserve. Para poder eliminarla, una posibilidad es utilizar procesos de fabricación 
concretos, como emplear técnicas de layout adecuadas, como se va a realizar en este 
proyecto. 
Estos condensadores se construyen a partir de la conexión en paralelo de un conjunto de 
condensadores más pequeños, todos ellos iguales, y que proporcionen como capacidad 
final la capacidad del condensador empleado. Además, el layout de estos condensadores 
tiene que presentar simetría y emplear unos contactos especiales. Concretamente, se 
utilizan tres tipos de conexiones: M1_POLY, M1_M2, M2_M3. 
Observando el layout se detectan dos rectángulos de elec arriba y dos abajo. Estos 
rectángulos tienen la misma función que los transistores dummy, homogeneizar el 
entorno. 
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Figura 7.6: Condensadores C1 y C2 de la FG 
La última figura, Figura 7.7, muestra el layout de los circuitos anteriores pero en forma 
diferencial. En este layout se ha tenido muy en cuenta los elementos que deben ser 
realmente iguales, como pueden ser por ejemplo los transistores de entrada o los 
condensadores dos a dos de la FG. Es evidente el aumento en el área ocupada en este 
caso respecto al caso anterior, hecho que se sabía desde un principio. 
 
Figura 7.7: Layout búferes diferenciales 
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8.1. CONCLUSIONES 
Las conclusiones obtenidas tras la realización de este PFC se presentan a continuación, 
teniendo en cuenta que todas ellas son aplicables a los circuitos aquí estudiados. En las 
líneas de futuro se incluye estudiar la aplicación de todo lo visto a lo largo de este 
proyecto en diseños más complejos, luego quedaría por comprobar, para poder 
“generalizar” estas conclusiones, los resultados que se obtendrían.   
 El SSF proporciona mayor linealidad y resistencia de salida mucho menor que el 
SF, y no presenta las limitaciones en el rango de entrada que presenta el FVF. 
No obstante, los tres modelos presentan un gran inconveniente, la máxima 
corriente que se puede entregar a la carga, para el SF y el SSF, está limitada por 
la corriente de polarización IB. Tanto el SF como el SSF  pueden captar grandes 
cantidades de corriente procedentes de la carga, pero la máxima corriente que 
pueden proporcionarle está limitada por IB para el SF y por 2IB para el SSF. En 
el FVF, la máxima corriente que se le puede proporcionar a la carga no está 
limitada por IB, pero la máxima corriente que puede captar desde la carga sí es 
IB. Por estos motivos, en estas tres configuraciones existe un compromiso entre 
el U (U para SF y SSF, y UE para FVF) y el consumo de potencia estática.  
 
 Para obtener buenos resultados en términos de U, y por tanto de linealidad se 
empleará la técnica de clase AB, obtenida con la técnica de QFG, respecto a la 
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de clase A, ya que en las mismas condiciones, para obtener un mismo resultado 
de U, la corriente estática necesaria en el caso de clase A es mucho mayor que 
en el caso de emplear clase AB. Esto implica que para el primer caso se obtendrá 
un consumo de potencia estática mucho mayor que para el segundo, hecho que 
se intenta evitar hoy en día. 
 
 Respecto a la técnica de FG, se hace un uso más eficiente del rango de tensión 
disponible. Se puede aplicar en la puerta del transistor de entrada de uno de los 
diseños obteniendo una configuración rail-to-rail. En este proyecto no se emplea 
esta técnica en este sentido sino que se utiliza para aislar un nodo, de tal forma 
que no limite el rango de saturación del transistor de entrada. De esta forma se 
consigue bajar la tensión de alimentación empleada obteniendo buenos 
resultados de linealidad, ruido y consumo de potencia estática.  
 
 Con la técnica de FG además de conseguir bajar la tensión de alimentación, 
consiguiendo uno de los grandes objetivos del proyecto, es posible bajar la 
amplitud de la señal de entrada, pero teniendo en cuenta que la SNR empeorará 
en cierta medida. 
 
 Referente a las dos últimas conclusiones, pero separada por importancia, 
destacar que con configuraciones nMOS se obtienen los resultados esperados, ya 
que se consigue bajar la tensión de alimentación a 1.5 haciendo que los casos 
sin FG empiecen a operar erróneamente, obteniendo muchos mejores resultados 
en los casos con FG. Notar que para configuraciones pMOS los resultados 
obtenidos en los casos con FG también son mejores que sin FG pero no se 
consigue que los casos sin FG se estropeen. 
 
 Empleando configuraciones diferenciales, la componente de segundo orden de la 
DFT de la señal de salida disminuye en gran medida respecto al caso no 
diferencial, luego la distorsión armónica total disminuirá considerablemente en 
los casos diferenciales, mejorando la linealidad final del circuito. 
 
8.2. LÍNEAS DE FUTURO 
Respecto a las líneas de futuro de los diferentes diseños realizados y técnicas empleadas 
se pueden enumerar en las siguientes:  
 La línea de futuro más inmediata consiste en realizar las mediciones oportunas 
de los chips que se han mandado a fabricar, para comprobar si los resultados 
experimentales coinciden con los resultados obtenidos en este proyecto. Y 
aquellos que no se han enviado aún, mandarlos a fabricar y realizar 
posteriormente las mediciones oportunas. 
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 La segunda línea de futuro que surge, consiste en explorar la aplicación de las 
configuraciones realizadas en tecnologías CMOS más modernas, como por 
ejemplo de 120nm ó 90nm, donde la necesidad de tensión de alimentación sería 
mucho menor, y con ello el consumo de potencia estático. 
 Otra línea de futuro puede ir encaminada a realizar un mayor desarrollo de las 
topologías diseñadas. Por ejemplo, en el caso de los transconductores diseñados, 
intentar llevar a cabo el proceso de sintonía, para un mayor control del 
funcionamiento de los mismos, para posteriormente emplearlos para el diseño de 
circuitos más complejos como un filtro por ejemplo.  
 Se puede pensar en aplicar las técnicas de diseño empleadas en este proyecto 
para otras configuraciones más completas. Por ejemplo, el empleo de la técnica 
de puerta cuasi-flotante, para conseguir la operación en clase AB, puede ser 
aplicada a otras topologías como pueden ser multiplicadores, convectores de 
corriente (CCIIs). 
 Para finalizar con las líneas de futuro se puede pensar en aplicar las técnicas 
propuestas que permiten emplear baja tensión de alimentación en otras 
topologías como espejos de corriente o amplificadores. 
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